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Objetivos y resumen de la tesis doctoral
Este trabajo esta basado en la necesidad actual de conseguir un uso más eficiente de la 
red eléctrica de baja tensión y reducir además la polución de armónicos que sufre actualmente. 
Este uso eficiente de la energía eléctrica esta bonificado o penalizado por la propia compañía 
eléctrica suministradora según la ley española en lo que al factor de desplazamiento se refiere 
(para aplicaciones industriales) y además existe actualmente una normativa en vigor a nivel 
europeo (EN 61000) que limita tanto el contenido armónico de la corriente que se le pide a la 
red pública como la distorsión que se le pueda ocasionar a la forma de onda eléctrica (para 
todo tipo de equipos). Como la mayor parte de la maquinaria eléctrica industrial funciona con 
tensión trifásica el estudio aborda los circuitos que corrigen el factor de potencia para 
instalaciones trifásicas. Veremos que los mecanismos clásicos para el acondicionamiento de la 
potencia eléctrica se están sustituyendo por equipos electrónicos que nos permiten reducir la 
polución electromagnética a un mínimo aunque para ello debamos pagar un precio más 
elevado. Los equipos electrónicos incluyen además otras ventajas que los hacen muy 
atractivos.
Para el caso particular de generadores de energía eléctrica en los cuales la tensión de 
salida debe ser menor que la de la entrada deberemos utilizar topologías reductoras como la 
topología BUCK. Como la mayoría de los estudios se han dirigido hasta ahora hacia la 
topología elevadora debido a su mayor rendimiento y corriente de entrada no pulsante, 
nosotros hemos estudiado la topología B¡UCK en profundidad por buscar una topología 
reductora. Sus ventajas son múltiples, algunas inherentes a su propia topología, como son 
limitación de la corriente de salida si se le añade un lazo de corriente, un control más sencillo y 
como rectificador su capacidad de corrección dinámica del factor de potencia con un lazo de 
realimentación adicional.
A esta motivación se une al hecho de estar buscando nuevas estructuras para simplificar 
los circuitos utilizados actualmente en la industria del caldeo por inducción. La conveniencia 
de utilizar un dispositivo reductor para alimentar el puente inversor para caldeo por inducción, 
preferiblemente controlado por corriente, nos ha inclinado hacia la estructura de un rectificador
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trifásico tipo BUCK con un lazo de corriente de conductancia. El lazo de corriente dotará al 
rectificador de todas las ventajas propias de dicho lazo. Las estructuras, por supuesto, deben 
cumplir la normativa actual en lo que a factor de potencia se refiere.
Para el estudio de la topología BUCK se ha aplicado el control vectorial, ampliamente 
utilizado en el área de máquinas eléctricas y cada vez más popular también en el control de 
rectificadores trifásicos, sobre todo debido a la introducción de controles digitales que 
permiten realizar los cálculos que esta técnica de control requiere en un tiempo aceptable. El 
problema de la distribución de los ciclos de trabajo, ya abordado para inversores, se ha 
ampliado en este trabajo a rectificadores. El control vectorial nos ha ayudado a obtener un 
modelo del rectificador muy simplificado e independiente del tiempo lo que por tanto simplifica 
su control que es muy parecido al del convertidor BUCK DC-DC, como se verá. También se 
ha estudiado como afecta el estar utilizando un modulador PWM clásico en un sistema 
trifásico.
Todo el estudio teórico se plasma en el diseño de un prototipo donde se aplica de 
forma práctica la teoría deducida. La introducción de soluciones particulares a la corrección 
del factor de desplazamiento y al lazo de realimentación nos permiten obtener unos resultados 
óptimos al margen de los problemas que plantea el uso del control digital.
Por último y para reducir tanto el estrés de los componentes como aumentar el 
rendimiento se ha estudiado un nueva técnica de conmutación suave. Dicha técnica reduce 
drásticamente los picos de tensión que sufren los interruptores al conmutar la corriente que por 
ellos circula y por tanto sus pérdidas de conmutación.
Glosario
A continuación se enumeran y describen brevemente las variables más utilizadas a lo 
largo del trabajo, ordenadas por orden alfabético.
señales digitales que valen ‘1’ cuando estamos en el sector correspondiente y ‘0’ el 
resto del tiempo
Aci ganancia proporcional del amplificador operacional del lazo de corriente
At: ganancia proporcional del amplificador operacional del lazo de tensión
A, B, C: señales PWM auxiliares generadas por el DSP
A’, B \ C’: señales PWM generadas por el DSP para disparar el circuito ZCT
C<i: condensador de la red de amortiguamiento del filtro de entrada
Cfc: condensador de realimentación del amplificador operacional del lazo de corriente
C«: condensador de realimentación del amplificador operacional del lazo de tensión
C¡: condensador del filtro de entrada
Cr: condensador del tanque resonante del circuito ZCT
Cs: condensador de la red de Snubber
D: ciclo de trabajo en régimen estacionario
d : perturbación del ciclo de trabajo
d : vector espacial de ciclos de trabajo en el marco de referencia fijo, a -p
d rot: vector espacial de ciclos de trabajo en el marco de referencia móvil, d-q
da, dt>: ciclos de trabajo correspondientes al vector espacial derecho e izquierdo (valores
normalizados de Ia e Ib o Va y Vb)
DF: factor de desplazamiento
DH: factor de distorsión armónica
d;k: ciclo de trabajo correspondiente al interruptor Sjt
d, q: subíndices de la componente real e imaginaria del marco de referencia móvil, d-q
£>: frecuencia de corte del filtro de entrada
Glosario
f: frecuencia de red
icmax» frecuencia de corte de la fuente de corriente equivalente en que se crea al añadir el
lazo de corriente
£t: frecuencia de corte de todo el rectificador (ancho de banda)
Fi/a: audiosusceptibilidad en lazo abierto
fm: frecuencia de la perturbación aplicada al modulador PWM
fs: frecuencia de conmutación
G: conductancia del sensor de corriente
lo: corriente de salida
I , I 9: vectores espaciales base de la corriente de entrada
Ia, Ib: proyección del vector de corriente de entrada sobre el vector espacial base derecho
e izquierdo respectivamente 
ian, it»: coeficientes del desarrollo en serie de Fourier de la corriente de entrada
Im, i: amplitud de la corriente de fase de entrada del armónico fundamental
i¡: vector espacial de corriente de entrada en el marco de referencia fijo, a -p
i¡ rot: vector espacial de corriente de entrada en el marco de referencia móvil, d-q
I¡n, i(t): vector espacial de corriente de entrada
In: amplitud de la corriente del armónico n
ip*. corriente de salida del puente rectificador
ir, is, it: corrientes de fase de entrada
i(t): corriente de fase de entrada genérica
AI: rizado de corriente en la inductancia de salida
Aicn, Aidn: desviación de la proporcionalidad de los coeficientes del desarrollo de Fourier de la 
corriente de entrada con respecto a los armónicos de tensión 
AipP: rizado de corriente del filtro de entrada
j: subíndice que hace referencia a los nodos de salida del rectificador, los nodos p o n
k: subíndice que hace referencia a una de las tres fases R, S o T
K: constante del divisor en el sensado de la tensión de salida
L: inductancia de salida
L¡: inductancia del filtro de entrada
MF: margen de fase
x
Glosario
M(cDm): función de transferencia del modulador PWM
Po: potencia de salida
P: potencia media suministrada por la red de suministro eléctrico
Pcond* potencia de pérdidas de conducción
PF: factor de potencia
P¿: potencia de entrada del sistema trifásico
Pr: potencia media perdida en la resistencia de la red de suministro eléctrico
q¡k: señales de puerta (de disparo) de los IGBTs
R: resistencia de carga
r m s * subíndice que indica que estamos hablando de valores eficaces
rot-’ subíndice que indica que el vector está representado en el marco de referencia
rotativo
R¿: resistencia de la red de amortiguamiento del filtro de entrada
RfC: resistencia de realimentación del amplificador operacional del lazo de de corriente
Rft: resistencia de realimentación del amplificador operacional del lazo de de tensión
R¡c: resistencia de entrada del amplificador de operacional del lazo de corriente
Rs: resistencia equivalente del sensor de corriente o resistencia de la red de Snubber
r ,s ,t : subíndices utilizados para diferenciar las variables asociadas a cada una de las tres
fases
S: potencia aparente
Sjt: variable que representa al interruptor; vale ‘1’ si el interruptor está cerrado y ‘0’ si
está abierto
Sx0, Sxl: variables que representan a los interruptores del circuito ZCT; vale ‘1’ si el
interruptor está cerrado y ‘0’ si está abierto 
T: matriz de cambio de coordenadas
Tr: periodo resonante del tanque resonante del circuito ZCT
Vo: tensión de salida
V , V 8: vectores espaciales base de tensión de entrada
Va, Vb: proyección del vector de tensión de entrada sobre el vector espacial base derecho e
izquierdo respectivamente 
V a n , V b n : coeficientes del desarrollo en serie de Fourier de la tensión de entrada
Vcrjnax* tensión máxima en el condensador del tanque resonante del circuito ZCT
Glosario
V vector espacial de tensión de entrada en el marco de referencia fijo, a -p
V ro » : vector espacial de tensión de entrada en el marco de referencia móvil, d-q
V vector espacial de tensión de entrada en el marco de referencia fijo, a -p
V .T i_ ro t * vector espacial de tensión de entrada en el marco de referencia móvil, d-q
Vto>v(t): vector espacial de tensión de entrada
V  línea* tensión eficaz de línea de entrada (380V)
vm, v: amplitud de la tensión de fase de entrada
Vjnax* amplitud máxima de la tensión de fase
vpn: tensión de salida del rectificador antes del filtro de salida (tensión entre los nodos p
yn)
Vr, Vs, Vt:tensiones de fase de entrada
V r, Vs, Vt: tensiones de fase en los puntos intermedios del puente rectificador trifásico
VRS, VSt, Vtr: tensiones de línea de los generadores de entrada
V „, Vst, Vtr: tensiones de línea entre los puntos intermedios del puente rectificador trifásico
Vrms: tensión de fase de entrada eficaz (en un sistema equilibrado, todas son iguales)
v(t): tensión de fase de entrada
vx, vy, vz: tensiones de fase normalizadas y ordenadas por valor absoluto
AV: rizado de la tensión de entrada
Xm: amplitud de la variable trifásica x
x(t): variable de un sistema trifásico
x, y, z: señales PWM auxiliares internas de la PAL
Zo: impedancia de salida
|Zi|: módulo de la impedancia de entrada del rectificador
Zi/a: impedancia de salida en lazo abierto
Z r: impedancia característica del tanque resonante del circuito ZCT
IZJ: módulo de la impedancia de salida del filtro de entrada
a, p: subíndices de las componentes correspondientes del vector x en el marco de
referencia fijo, a -p
P: rizado relativo de corriente de entrada









desfase entre el vector espacial buscado y el vector espacial base de su derecha 
2tc/3
desfase entre tensión y corriente del armónico fundamental a la entrada del 
rectificador; coincide con el desfase de la variable vectorial x con respecto al eje de 
abcisas (a) para el caso que el vector de tensión de referencia esté alineado con el 
eje de abcisas
desfase entre la corriente y la tensión de entrada del armónico n 
desfase entre tensión y corriente a la entrada del filtro de entrada 
frecuencia angular de red 
superíndice de las variables perturbadas
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1. Corrección del factor de potencia en sistemas electrónicos 
trifásicos
1.1. Introducción
En la actualidad está teniendo cada vez más importancia la mejora de la calidad de los 
equipos electrónicos, pero desde el punto de vista de la interacción de estos equipos con otros 
usuarios de la red eléctrica. Están entrando en vigor nuevas normativas cada vez más 
restrictivas, en áreas de compatibilidad electromagnética y calidad de la potencia eléctrica entre 
otras. La mejora de la calidad de la potencia eléctrica se plantea debido a la proliferación en las 
últimas décadas de equipos electrónicos cuyas fuentes de alimentación tienen corrientes de 
entrada distorsionadas. Esto es debido a que se comportan como cargas no lineales. Estas 
distorsiones pueden afectar a los demás usuarios del suministro eléctrico.
En este trabajo proponemos una solución para minimizar esta polución de la red 
eléctrica desde el punto de vista del factor de potencia. La definición de esta última magnitud 
es la que nos permite conocer el grado de utilización eficiente de la red eléctrica por parte del 
usuario, así como la “limpieza” de señales que extrae de ella.
1.2. Motivaciones
Todos los sistemas electrónicos necesitan una fuente de energía que generalmente será 
la red eléctrica. Esto significa que la gran mayoría de usuarios conectamos algún dispositivo a 
la red y por tanto debemos tener en cuenta el factor de potencia de nuestro dispositivo.
En el caso más sencillo, la red será monofásica y el sistema rectificador utilizado es un 
puente completo de diodos, al que le sigue un condensador de filtrado (ver Figura 1.1.).
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Figura 1.1.: Rectificador en puente completo monofásico con filtro capacitivo. 
Formas de onda de corriente y  tensión de fase.
El resultado de esta disposición es una forma de onda de corriente no sinusoidal y por 
tanto distorsionada. Esto degrada el factor de potencia como ahora veremos.
En el caso de la red trifásica ocurre lo mismo, aunque habría que distinguir entre 
sistemas equilibrados y desequilibrados. En los sistemas equilibrados las tres fuentes de tensión 
de entrada dan corrientes iguales, e. d. la carga se reparte de forma equilibrada entre las tres 
fases y en un sistema desequilibrado esto no sucede. En este trabajo nos vamos a centrar en el 
caso particular de un sistema equilibrado. En la Figura 1.2. se muestra la corriente de entrada, 
altamente distorsionada de un rectificador trifásico con un puente completo de diodos y un 
filtro de salida capacitivo. Para un sistema trifásico como el de Figura 1.2., si no tenemos 
capacidad de salida y sólo una resistencia, la corriente de entrada ya estará distorsionada, lo 
que no ocurre para un sistema monofásico.
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Figura 1.2.: Rectificador en puente completo trifásico con filtro capacitivo. 
Formas de onda de corriente y  tensión de fase y  de línea para un sistema 
equilibrado.
Hasta ahora el diseño de los filtros de salida, tanto de primer orden como de segundo o 
superiores, se había realizado haciendo un mayor hincapié en disminuir lo más posible el rizado 
de salida, pero sin tener en cuenta la distorsión de la corriente de entrada y su desfase con la 
tensión. Pero como ya se ha comentado anteriormente, empieza a ser necesario el control de 
esta distorsión y desplazamiento en fase de la corriente de entrada de todo equipo electrónico, 
tanto para hacer un uso más eficiente de la red de suministro eléctrico como para cumplir la 
normativa.
El problema de obtener una corriente distorsionada y por tanto con un alto contenido 
de armónicos, trae las siguientes consecuencias:
1. Estos armónicos pueden afectar negativamente a equipos electrónicos muy sensibles.
2. Los componentes armónicos de corriente no están emparejados con armónicos 
correspondientes de tensión, y por tanto producirán potencia no utilizable.
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3. Estos armónicos generarán armónicos de tensión en la red debido a la resistencia de 
la misma y son potencialmente generadores de ruido electromagnético.
El análisis matemático de los armónicos demuestra el mayor consumo de energía si
existe una distorsión armónica, como vamos a ver a continuación para el caso de una sola fase.
Si realizamos el desarrollo de Fourier de nuestras señales de tensión y corriente:
oo
v(t) = Z [ v an cos(n©t)+vbnsin(n(Dt)] (1.1.)
n= 0
00
i(t)=  cn cos(ncot) + i^sh^ncat)] (1-2.)
n= 0
La potencia promedio de la fuente es:
P = ^  f  >(t)v(t)dt = + v , ^ )  (1.3.)
y la potencia promedio perdida en la resistencia de la red eléctrica, r, es:
P[ = i ( i ( t)2rdt = 4 ¿ ( ¡ „ 2 + idB2) (1.4.)
n= 0
Si la corriente es proporcional a la tensión entonces los coeficientes del desarrollo de 
Fourier de ambas señales serán proporcionales, siendo su factor de proporcionalidad la carga 
R:
' ® - T  =  ‘- - T  1* - t T  < 1 ! )
por tanto
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y las pérdidas en la red valen:
00
p' =¿ ! (v“2+Vb°2)=i p ( ij-)
Si existe una distorsión en nuestra forma de onda de la corriente que no se corresponde 
con una distorsión en la forma de onda en tensión, entonces esto se traduce matemáticamente 
en que los coeficientes ya no se relacionan con la misma proporcionalidad, si no que hay 
además un término adicional:
Í “ = ' r L + A Í “  y  í “» = ' 5r ' + a í <i»
Ahora las potencias promedio tanto de la fuente, P, como de la red, Pr, son:
| 00 1 °°
P = ^ £ ( v , /  + vb.2) + ;r Z ( v » Ai™+ v b.A¡,to) (1-9.)
n= 0  L  n= 0
oo
Pr = |-P + T Z (A i» 2+Aiín2) (1.10.)
^  ^  n= 0
Esto significa pues que si la proporcionalidad no es exacta, existirá un aumento de la 
potencia de pérdidas en la red ( AiOT2 + Ai^2).
Debemos definir el significado del factor de potencia para medir esta desviación de la 
proporcionalidad.
1.2.1. Definiciones
El factor de potencia representa la eficiencia de la utilización de la red eléctrica. Su 
definición eléctrica para cualquier sistema es:
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El factor de potencia, PF, es el cociente entre la potencia activa consumida 
por el sistema, P, y la potencia aparente consumida por el sistema, S.
Matemáticamente:
pr _ potencia activa P (111)
potencia aparente S
Para el caso de un sistema monofásico esta definición se puede escribir como:
7 -  jv(t)i(t)d(o>t) jv(t)i(t)d(mt)
PF = ^ Í -----------------    2n *    (1.12.)
VRMSIRMS J ¿ f v ( t ) 2d(£ot)¿f¡(t)>d(aO
En el caso de un sistema trifásico, debemos tener en cuenta que la definición (1.11.) es 
aplicable tanto al sistema trifásico completo (expresión (1.13.)) como a cada una de las fases 
por separado (expresión (1.14.)).
(1.13.)
pp p  total
t^otal
Pr Pr
p f r = —R sR PFS = - 7 -s ss p f t = —T  Q¡Jy (1.14.)
Vamos a calcular el factor de potencia para un sistema trifásico, fase a fase, de forma 
general y poniendo como única condición que la tensión de entrada está equilibrada. La 
corriente podrá estar desequilibrada. Supondremos que no existe término de continua ni en la 
tensión de fase ni en la corriente. Si suponemos que la corriente de entrada está distorsionada 
pero la tensión de fase no lo está, entonces podemos desarrollar en serie de Fourier la 
expresión de la corriente y si escribimos (1.2 .) de forma diferente:
V k ( t ) = V m  sin(cot) ke {R,S,T} (1.15.)
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w oy
Ík(t) = Z InkSÍn(n(0t + (Pnk) = IlkSÍn(®t-,-<P!k) + Z InkSÍn(n(0t + (Pnk)) {R,S,T}(1.16.)
n = l n=2
donde cpn es el desfase existente entre la tensión y la corriente del armónico n.
Para determinar el factor de potencia de cada fase, calcularemos primero la potencia 
activa resolviendo la integral:
Pk = ^ - p k(t)ik(t)d(<ot) = ^ ¡5!s-cosc()lk=VBMSI1RMSkcos<plk ke{R,S,T} (1.17.) 
La potencia aparente vale:
Sk accot) ci.is.)
conke{R,S,T}.
Si calculamos la integral de la corriente de la expresión (1.18.), que representa el valor 
eficaz de la corriente de entrada, se obtiene,
$k — nl^ RMSk^ n^RMSk ~ R^MSk^ RMSk kG{R,S,T} (1.19.)
n= l
ya que se cumple que el valor eficaz de la corriente de entrada es,
I rms — = JÉ ^ M S  (1.20.)
Si ahora aplicamos la definición del factor de potencia, PF, teniendo en cuenta las 
expresiones (1.17.) y (1.19.), entonces obtenemos el factor de potencia para cada una de las 
fases:
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p F t= | L = l ¡RKE!Lcos(p|k ke {R,S,T} (1.21.)
RMSk
Podemos, por tanto distinguir dos términos en la expresión (1.19.) que se definen como 
el factor de desplazamiento, DF, y el factor de distorsión armónica, DH. Dichos términos 
tendrán las siguientes expresiones,
DFk = coscpik ke {R,S,T} (1-22.)
DHt = LsMSk. ke{R,S,T} (123.)
RMSk
La distorsión armónica también se describe mediante otra variable, la distorsión 









donde de la resolución de la expresión (1.20.) se obtiene,
11„ eos2 q> „ + I^sin2<p „ I„
Para el caso particular de tener cargas que no distorsionen la corriente de entrada, el 
factor de potencia sólo está formado por el factor de desplazamiento, DF, y el factor de 
distorsión armónica valdrá DH=1. En ese caso el factor de potencia de cada fase vale,
PFk = DFk = costpik ke {R,S,T} (1.26.)
donde cpi es el desfase entre la tensión y la corriente de la fase correspondiente.
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Si en el sistema equilibrado las cargas son todas iguales aunque no necesariamente 
lineales, entonces el factor de potencia total del sistema trifásico coincide con el factor de 
potencia de cada una de las fases.
PFtotai = PFr = PFS = PFt = D FrD H r = DFSDHS = DFTDHT (1.27.)
Caso de ser el sistema desequilibrado el factor de potencia total del sistema trifásico no 
nos da información directa del factor de potencia de cada fase y sólo nos indica si el uso de la 
red trifásica es eficiente o no.
Resumiendo, el factor de potencia nos da una indicación de la relación entre la potencia 
consumida por nuestro equipo y la potencia aparente en VA suministrada por nuestra red. Si el 
sistema trifásico es equilibrado, entonces el factor de potencia del sistema trifásico total 
coincide con el factor de potencia de cada una de sus fases. El factor de potencia de cada una 
de las fases se puede descomponer, en dos términos que serán el factor de distorsión armónica 
y el factor de desplazamiento, donde cada uno de ellos significan respectivamente la desviación 
de nuestra forma de onda de una señal sinusoidal y el desfase existente entre la tensión y la 
corriente del primer armónico.
1.2.2. Consecuencias
Así pues, si evitamos los problemas derivados de un mal factor de potencia, como son 
grandes corrientes de pico y la inyección de armónicos en la red, se beneficiarán de ello todos 
los usuarios de la red eléctrica.
Estos problemas se podrán evitar mediante la implantación de métodos pasivos y más 
recientemente, activos, en la sección de entrada de nuestros equipos.
Los problemas derivados de un mal factor de potencia son:
- Los picos elevados de corriente que pueden causar la destrucción de la protección de 
sobrecorriente. Así por ejemplo, para una fuente de alimentación conmutada de media 
potencia (2kW) tenemos que con un PF = 0.65, la corriente de entrada es de 12.8 A y
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para un PF = 0.95 es 9.02 A. Se ve claramente como se dispara la corriente de 
entrada para un mal factor de potencia. En este caso además excedemos el máximo (el 
máximo no puede sobrepasar el 80% de lo disponible) si la corriente disponible fuese 
de 15 A.
- esta mayor corriente lógicamente implica unas mayores pérdidas tanto en la red, como 
en la sección de entrada. Tendremos pues un mayor coste.
- además las instalaciones serán más caras, ya que para una potencia activa determinada 
necesitamos conductores de mayor sección y más refrigeración.
- como resultado, un mejor factor de potencia significa un mejor aprovechamiento de la 
red eléctrica, ya que para la misma W  tendremos una mayor potencia.
- la energía eléctrica es más cara, ya que la legislación actual penaliza las instalaciones 
industriales con un bajo PF.
- la distorsión en las corrientes puede además causar interferencias a otros equipos 
conectados a la red de distribución o a equipos cercanos al nuestro. Habrá que utilizar 
pues filtros EMI, sobredimensionados además para soportar las altas corrientes de 
entrada.
Todos estos problemas descritos también los sufren los sistemas trifásicos equilibrados 
fase a fase, y además un sistema trifásico tiene problemas añadidos en el caso de estar 
desequilibrado:
- para un sistema trifásico desequilibrado, si tenemos una alta distorsión armónica, 
tendremos corrientes no nulas por la línea neutra. Esto puede traer graves problemas 
ya que la línea neutra generalmente está dimensionada sólo para una fracción de la 
corriente de línea [Dede-91].
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1.2.3. Normativa
Actualmente las normativas están evolucionando cada vez más rápido para hacer frente 
a una degradación de la calidad eléctrica que va en aumento. Esta evolución tan rápida se está 
haciendo sin demasiado control dando pie a multitud de normativas en paralelo, tales como las 
internacionales, nacionales, regionales, militares, etc. La normativa exige, para mejorar todos 
los problemas antes mencionados, el corregir el factor de potencia y en especial reducir el 
contenido armónico de las señales de entrada.
La norma internacional IEC 1000-3-2 es la más actual, que sustituye a la IEC 555-2 y 
ha sido adoptada como norma europea EN61000-3-2, define los niveles de corrientes 
armónicas inyectadas en el sistema público de alimentación permitidos. Esta norma es aplicable 
a equipos eléctricos y electrónicos que dispongan de una corriente de entrada de hasta IóArms 
por fase, y que estén destinados a ser conectados en sistemas de distribución alterna públicos 
de baja tensión. La parte 3 de esta norma trata además la fluctuaciones de tensión que el 
equipo puede causar.
El objetivo es proporcionar:
a) requisitos generales y máximos valores permisibles de los componentes armónicos 
de la corriente de entrada hasta el armónico 40.
b) métodos para realizar los test de homologación estándar y equipos a utilizar.
Tanto los requisitos a cumplir, como los test que determinarán los niveles de armónicos 
que ocasionan, dependerán del tipo de equipo que se quiere comprobar. La norma hace una 
clasificación de los diferentes equipos, donde el criterio de clasificación es la función 
primordial de dicho equipo. Para simplificar esta clasificación la norma propone un diagrama 
de flujos (Figura 1.3.) para determinar cual es la clase del equipo. Se distinguen 4 clases,
Clase A: equipos trifásicos equilibrados y todos los equipos no pertenecientes a las 
clases B, C y D.
Clase B: herramientas portátiles
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Clase C: equipos de iluminación incluyendo dispositivos de control de luminosidad.
Clase D: equipos con una corriente de entrada característica tal que esté dentro de la 
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Figura 1.3.: Diagrama de flujo para la determinación de la clase a que pertenece 
un equipo.
Los equipos de clase B y C seguirán siéndolo independientemente del tipo de forma de 
onda de corriente que tengan, mientras que los equipos de clase D deben tener una forma de 
onda tal que esté por debajo de la máscara de la Figura 1.4. durante un tiempo mayor que el 
95% del periodo y el pico de la corriente debe estar alineado con la línea M.
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Figura 1.4.: Máscara para la forma de onda de la corriente para clasificar los 
equipos de clase D, donde la línea M debe coincidir con el valor de pico de la 
corriente de entrada.
Según la clasificación de los equipos, deben cumplir una serie de limitaciones en sus 
contenidos armónicos que se muestran en las tablas Tabla 1.1. y Tabla 1.2. No se han incluido 
las tablas de los límites para equipos de clase B y C ya que no vamos a tratar ni equipos de 
iluminación ni herramientas portátiles.
- para los equipos de clase A, los armónicos de corriente de entrada no deben exceder 
los valores absolutos dados en la Tabla 1.1.
- para los equipos de clase D, los armónicos de la corriente de entrada no deben 
superar los valores absolutos y relativos dados en la Tabla 1.2. para potencias 
mayores que 75W. Para potencias inferiores a 75 W no existen límites.
En cuanto a corrientes armónicas transitorias, no se tienen en cuenta aquellas 
producidas durante los instantes de encendido o apagado del equipo durante un tiempo menor 
que lOs. Los límites de la Tabla 1.1. y la Tabla 1.2. son aplicables a todas las demás corrientes 
armónicas producidas durante el funcionamiento del equipo o parte de él.
Sin embargo, para los armónicos transitorios de orden par, desde el 2 hasta el 10, y de 
orden impar, desde el 3 hasta el 19, se permitirán los valores tabulados multiplicados por un 
factor 1.5, durante un máximo del 10% de cualquier periodo de observación de 2.5 minutos.
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8 < n < 40 0.23-8/n
Tabla 1.1.: Equipos de clase A.
i s td n fo i







13 < n < 39 (sólo impares) 3.85/n ver clase A
Tabla 1.2.: Equipos de clase D.
De los valores de las tablas se puede concluir que los equipos sin corrección de factor 
de potencia y con un mal factor de potencia sólo pueden ser utilizados para bajas potencias 
verificando la norma. Así por ejemplo la rectificación de media onda para un equipo 
permanentemente conectado a la red sólo se podrá aplicar hasta potencias de un máximo de 
75W. Esta potencia máxima se reducirá a 50W a partir del cuarto año de la entrada en vigor de 
la presente norma.
Además a nivel nacional y para la mayoría de tarifas de tipo industrial el Real Decreto 
2.550/1994 contempla una bonificación o recargo en un % sobre la suma del término de 
potencia (potencia contratada) y el término de energía (potencia consumida).
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cos<p 1 0.95 0.90 0.85 0.80 0.75 0.70 0.65 0.60 0.55 0.50
recargo - - 0 2.5% 5.6% 9.2% 13.7% 19.2% 26.2% 35.2% 47.0%
bonificación 4.0% 2.2% 0 - - - - - - - -
Tabla 1.3.: Tratamiento económico en el recibo de energía eléctrica según el
R.D. 2.550/1994.
para coscp menores 0.55 se ordenará al usuario la corrección del factor de potencia y caso de 
no corregirlo se la puede llegar a suspender el suministro.
Este Real Decreto hace referencia sólo al factor de desplazamiento (DF) y aún no 
contempla la parte de DH o distorsión armónica. Esta última estará incluida posiblemente 
como normativa de carácter europeo.
Para equipos con corrientes por encima de los 16A por fase y probablemente hasta 
100A, la normativa que se está desarrollando es la IEC 1000-3-4 (se publicará el 30 de 
Septiembre de 1997) y cuyo contenido armónico preliminar y perteneciente a la norma 
precursora IEC 555-4 se muestra en la Tabla 1.4. [Redl-95]
Armónicos de orden n Limites relativos como % de la 












Tabla 1.4.: Tabla provisional de la norma IEC 555-4 para equipos con más de
16A.
1.3. Métodos de corrección del factor de potencia
La corrección del factor de potencia (PF) se realizará modelando las formas de onda de 
la corriente de entrada.
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Esto significa que si la tensión no está distorsionada, la forma de onda de corriente que 
buscamos es sinusoidal. Además deberemos conseguir un factor de desplazamiento unidad 
erradicando el desfase que pudiera haber entre la tensión y la corriente de cada una de las 
fases.
Hay que tener en cuenta que se puede obtener un factor de potencia elevado con un 
factor de distorsión armónica malo lo que también hay que evitar para no tener corrientes 
armónicas indeseables. Generalmente la corrección del contenido armónico de la corriente 
significará la obtención de un factor de potencia alto (suponiendo un desfase pequeño). Así 
pues, nuestra primera labor sería dar la forma adecuada a la onda de corriente. Habría que 
llamar la atención sobre el hecho de que si la tensión de fase ya estuviese distorsionada, la 
corriente debe tener el mismo contenido en armónicos para así obtener la mayor transmisión de 
potencia, aunque no tenga un buen factor de distorsión armónica. En principio la distorsión de 
la forma de onda de tensión también se debe a equipos conectados a la red [Redl-95] y la 
normativa que limita esta distorsión es la EN 61000-3-3 para menos de 16A y la EN 61000-3- 
5 para más de 16 A.
En las técnicas de corrección del factor de potencia se habían utilizado hasta ahora 
métodos pasivos y enfocados primordialmente hacia la corrección del factor de 
desplazamiento, ya que ésta era la exigencia de las empresas de suministro eléctrico. Estos 
métodos pasivos en ocasiones también eran útiles para el filtrado de armónicos. Pero cada vez 
más se impone la utilización de métodos activos para así poder controlar mejor el factor de 
potencia, asegurarse que el contenido armónico es mínimo y además poder regular otros 
parámetros como podría ser la tensión de salida o la potencia de salida.
Veamos ambos métodos de corrección con un poco más de detalle.
1.3.1. Método pasivo
La forma clásica de la corrección del factor de potencia en instalaciones industriales y 
terciarias ha sido con bancos de condensadores. Estos bancos de condensadores conectados 
generalmente en triángulo para reducir su valor, aunque a tensión mayor, compensan la
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corriente reactiva que absorbe el sistema y así corrigen el factor de potencia, pero sólo su 
factor de desplazamiento. El factor de distorsión armónico mejorará algo, pero no se corrige 
con esta técnica.
Si el sistema fuese desequilibrado, entonces la compensación se debe hacer fase a fase. 
Si ios condensadores se ponen en configuración triángulo puede haber circulación de 
corrientes internas que hay que controlar, por lo que es aconsejable colocar los condensadores 
en configuración estrella.
El problema de la compensación pasiva es que su diseño se hace para unas condiciones 
determinadas de carga y por tanto fuera de estas condiciones la corrección ya no será perfecta. 
Esto se suele corregir activando bancos de condensadores sucesivamente con relees 
dependiendo de las condiciones de carga. Su ventaja principal es su simplicidad de diseño, su 
alto MTBF, además de su robustez ya que sólo incluye elementos pasivos, su alto rendimiento 
(99.7%) y su menor coste.
Otro método de corrección para sistemas de alta potencia son los compensadores de 
fase rotativos en los cuales se colocan motores sincrónicos funcionando en vacío con 
sobreexcitación.
La compensación se puede hacer de forma individual en cada receptor o centralizada a 
la entrada de toda la instalación. La compensación individual se utiliza generalmente para los 
equipos de carga más o menos constante y con un funcionamiento continuo, mientras que la 
compensación centralizada es conveniente para instalaciones con cargas variables y es aquí 
donde se utilizan los antes mencionados bancos de condensadores que entran en 
funcionamiento de forma escalonada.
Un estudio de como influyen los filtros pasivos en el contenido armónico y en el factor 
de desplazamiento se encuentra en [Kelley-89] donde se estudia como mejora el factor de 
potencia, teniendo en cuenta el factor de distorsión armónica en un rectificador trifásico 
equilibrado de puente completo al que se le ha añadido un filtro LC a su salida en vez del 
clásico condensador. El estudio demuestra que existe un valor óptimo para la inductancia L 
por encima del cual ya nos se mejora el factor de potencia. El factor de desplazamiento es
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cercano a la unidad para casi todos los valores de L y variando L se mejora el factor de 
distorsión armónica.
En ningún caso se hace referencia al cumplimiento o no de la normativa. Aunque el 
factor de desplazamiento si que se corrige, queda por corregir todavía más el contenido 
armónico de la señal. Hay que reseñar que es difícil encontrar equipos trifásicos de baja 
potencia y bajo coste donde una compensación pasiva sea la más conveniente, como puede 
pasar en equipos monofásicos (ver [Maset-96]), por lo que al tener que cumplirse la normativa 
y ser los equipos de mayor potencia, es razonable el ir cambiando poco a poco a 
compensaciones activas, que aunque más caras, corrigen el factor de potencia de forma más 
precisa. Es por esto que las investigaciones en los últimos años han ido más en busca de la 
solución activa en vez de una pasiva para equipos trifásicos.
1.3.2. Método activo
Aunque pueden existir algunos circuitos activos para la corrección del factor de 
potencia a baja frecuencia, no tienen mucho sentido en un sistema trifásico donde acabamos de 
ver que conseguimos factores de potencia mejorados con soluciones pasivas. Las únicas 
soluciones que vale la pena considerar son las correcciones activas de alta frecuencia, donde sí 
que tendremos una corrección precisa del factor de potencia y además podremos controlar 
otros parámetros del circuito como puede ser la tensión de salida. Las correcciones de baja 
frecuencia tienden de forma natural a tener un contenido armónico de baja frecuencia que 
puede ser incompatible con la norma.
En este estudio en particular vamos a ver los circuitos de corrección de factor de 
potencia a alta frecuencia. De esta forma se mejora la densidad de potencia de nuestro sistema 
y la velocidad de respuesta. Podremos obtener factores de potencia muy cercanos a la unidad 
así como contenidos armónicos muy bajos. Además, generalmente estos circuitos nos permiten 
regular la tensión o potencia de salida. El estudio se centra en las distintas topologías y 
técnicas de rectificación de alta frecuencia para sistemas trifásicos equilibrados.
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Si estas técnicas se combinan además con circuitos de conmutación suave 
aumentaremos el rendimiento. Todo esto es al precio de un control mucho más complejo que 
permita controlar todas estas variables y el uso de interruptores activos avanzados, como son 
los IGBTs o MOSFETs. Las ventajas e inconvenientes de la corrección del factor de potencia 
a alta frecuencia se resumen en la Tabla 1.5.
¡"..
Ventajas Inconvenientes
- Elevado PF (0.97-0.99) - Complejidad circuito
- Muy baja distorsión armónica - Doble conversión
- Rango tensión línea amplio (90 a 264
V r m s )
- MTBF reducido
- "Hold-up times" constantes ante AV línea - Menor rendimiento global
| - Componentes magnéticos pequeños
Tabla 1.5.: Tabla de ventajas e inconvenientes de la corrección activa del factor 
de potencia a alta frecuencia.
En sistemas trifásicos se han utilizado tanto topologías de tipo BUCK como de tipo 
BOOST dependiendo de la aplicación, y gracias a los controladores por microprocesador o 
DSP podemos desarrollar controles complejos con factores de potencia cercanos a la unidad y 
frecuencias de conmutación muy altas.
Debido a que la red trifásica se utiliza mayoritariamente para uso industrial y como es la 
industria la mayor consumidora de energía eléctrica, es necesario desarrollar estructuras 
rectificadores que se adecúen a las necesidades industriales para reducir la polución de las 
líneas eléctricas y cumplir la normativa.
El problema del contenido armónico de baja frecuencia ha sido un problema ya desde 
hace tiempo en los inversores de máquinas eléctricas donde estos armónicos producen fatiga en 
los materiales y vibraciones audibles indeseadas. Toda la tecnología desarrollada pues para los 
inversores se debe tener en cuenta para los rectificadores.
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1.4. Estudio topológico de rectificadores trifásicos para la corrección del 
factor de potencia.
Como ya se ha dicho la distribución de energía eléctrica se hace generalmente mediante 
líneas trifásicas. Así a los usuarios industriales se les suministrará tensión trifásica directamente, 
mientras que a los usuarios particulares se les suministra fase y neutro, y por tanto un sistema 
monofásico. El uso de la red monofásica queda pues restringido al uso doméstico, pequeños 
motores de herramientas, elementos de alumbrado...etc.
La ventaja principal del sistema trifásico es que para una misma potencia la corriente se 
distribuye mediante 3 fases con lo que es menor por fase. Además la potencia activa 
suministrada por un sistema trifásico equilibrado es constante mientras que para el sistema 
monofásico es pulsante y en promedio mucho menor. El rizado después de una rectificación de 
onda completa (también llamada de 6 pulsos) es mucho menor que para el caso monofásico.
Al ser la potencia constante en sistemas trifásicos, son los preferidos para alimentar 
grandes máquinas ya que cuando la potencia es pulsante como en el caso monofásico, se 
producen muchas vibraciones indeseables. Además la potencia constante permite tener un filtro 
de salida menor al existir un rizado a la salida también menor y una respuesta dinámica más 
rápida. El diseño del filtro de entrada también se simplificará.
Veremos cuales son las distintas posibilidades de agrupar los circuitos de corrección del 
factor de potencia. Se pueden subdividir de la siguiente manera:
a) Corrección del factor de potencia fase por fase (rectificadores modulares, Figura 1.5.)
1. Un circuito corrector y un convertidor DC-DC por fase
2. Un circuito corrector por fase y un sólo convertidor DC-DC
b) Corrección del factor de potencia del sistema completo (rectificadores no modulares, 
Figura 1.6.)
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Figura 1.5.: Diagrama de bloques de los dos tipos de rectificadores modulares.
DC-DC
rectificador no modular 
Figura 1.6.: Diagrama de bloques de un rectificador no modular.
1.4.1. Rectificadores modulares
Los rectificadores modulares son técnicamente más sencillos de implementar, ya que 
consiste en aplicar las técnicas de corrección del factor de potencia de sistemas monofásicos a 
la red trifásica fase a fase. Su principal ventaja es la simplicidad, ya que tanto el diseño, el 
montaje como el control se reducen a técnicas muy estudiadas y topologías sencillas. Otra 
ventaja es la modularidad del sistema. Las desventajas del sistema son en parte inherentes a los 
sistemas monofásicos, como son la potencia de entrada pulsante y también el mayor número de 
componentes.
Aunque pueda parecer que simplemente se pueden colocar 3 convertidores para la 
corrección del factor de potencia en paralelo por cada fase, esto no es siempre posible. Hay 
que tener en cuenta la interacción entre fases sobre todo si el sistema es desequilibrado, así 
como la interrelación de los tres circuitos auxiliares de conmutación suave (si existen).
Generalmente, a continuación de los circuitos de corrección de factor de potencia 
tendremos un convertidor DC-DC que regula la tensión continua de salida. Si estamos 
corrigiendo el factor de potencia fase a fase podremos utilizar o un sólo convertidor DC-DC a 
continuación (Figura 1.5. 2.) o tres convertidores DC-DC, uno por fase, que se conectan
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después en paralelo (Figura 1.5. 1.). Para estos dos casos concretos se pueden resumir sus 
ventajas y desventajas en 2 tablas [Lee-93].
Ventajas Desventajas
- convertidores independientes - flujo de potencia pulsante
- fácil de testear - alto número de componentes
- mayor fiabilidad - caro
- diseño más simple
- módulos estándar
Tabla 1.6.: Ventajas y  desventajas para una configuración con 1 PFC + 1 DC- 
DC por fase.
Ventajas Desventajas
- concepto de control más sencillo - alto número de componentes
- flujo de potencia constante en la unión 
DC
- flujo de potencia pulsante a la entrada
- implementación del control más 
compleja
- la tensión de la unión DC es mayor que 
2 veces la tensión de entrada
Tabla 1.7.: Ventajas y  desventajas para una configuración con 1 PFC por fase + 
1 DC-DC común
En la corrección independiente por fase se debe tener en cuenta que, aunque los 
interruptores tienen un estrés de tensión menor, si necesitamos aislamiento galvánico, o bien se 
complican adicionalmente los convertidores DC-DC que siguen a los de corrección de factor 
de potencia o hay que incluir un transformador a la entrada y por tanto a la frecuencia de la red 
y muy voluminoso [Rastogi-94].
En [Dawande-96] se escoge la solución modular de un rectificador BOOST frente a la 
no modular por el alto estrés de corriente en un rectificador trifásico con un sólo interruptor, el 
alto contenido de rizado de la corriente de entrada, el factor de potencia pobre para ciclos de 
trabajo pequeños y un control difícil de mejorar.
Otro ejemplo se encuentra en [de Andrade-96] donde se propone un solución modular 
simplemente para poder utilizar topologías ya conocidas con alto rendimiento y aislamiento 
galvánico, aunque el autor no hace referencia a ninguna desventaja del sistema frente a 
soluciones no modulares.
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Estas técnicas de corregir el factor de potencia fase por fase se utilizan generalmente en 
aplicaciones para telecomunicaciones.
1.4.2. Rectificadores trifásicos no modulares
Estos rectificadores se caracterizarán justamente porque realizan la rectificación de la 
red y la corrección del factor de potencia con un dispositivo único. Tienen una entrada trifásica 
y su salida es continua. Su ventaja principal es el beneficio que se obtiene de la potencia 
constante que suministra un sistema trifásico. Aunque por otro lado la gran desventaja es su 
control, que es bastante complejo si se utilizan para ello seis o más interruptores.
Veamos a continuación varias topologías.
1.4.2.1. Rectificadores con menos de seis interruptores
1.4.2.1.1. Rectificador de invección del tercer armónico
En esta topología se intenta minimizar la distorsión armónica total (THD). Para ello se 
inyectan corrientes del tercer armónico que se restan a la corriente de entrada (ver Figura 1.7.). 
Se pueden conseguir un THD alrededor del 5% [Naik-95].
L+i
Figura 1.7.: Esquema del rectificador de inyección del tercer armónico.
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Esta topología reduce el contenido del tercer armónico de la corriente de entrada. Para 
ello se tiene después del rectificador de diodos de seis pulsos dos convertidores BOOST 
conmutando a alta frecuencia que funcionarán a modo de generadores de señal del tercer 
armónico. Estos generadores inyectan esta corriente igual a H3 a la entrada del rectificador. 
Además se propone la utilización de un auto transformador en zigzag, para así evitar 
resonancias indeseadas que pueden aparecer si en vez de este tipo de transformador se colocan 
redes LC serie sintonizadas con el tercer armónico como en la Figura 1.7. Este 
autotransformador en zigzag presenta una inductancia muy grande para la frecuencia 
fundamental de red, y una inductancia de dispersión muy pequeña para el tercer armónico. Las 
corrientes del tercer armónico se restan a la corriente de entrada disminuyendo su distorsión y 
aumentando por tanto su factor de potencia.
1.4.2.1.2. Rectificador BOOST con un solo interruptor
Este rectificador trifásico [Prasad-89], basa su estructura en un rectificador trifásico 
clásico de seis pulsos con diodos al que se le ha añadido a continuación un convertidor 
BOOST para la corrección del factor de potencia. El convertidor BOOST no solo se utilizará 
para la corrección del factor de potencia, si no que también se puede utilizar para regular la 
tensión de salida.
Figura 1.8.: Circuito para la corrección del factor de potencia con estructura 
BOOST y  un solo interruptor.
El convertidor BOOST funciona en modo discontinuo, es decir que la bobina se 
desmagnetiza completamente en cada ciclo. La frecuencia de trabajo es constante y el ciclo de 
trabajo es utilizado para controlar la tensión de salida. La bobina de entrada del BOOST se 
coloca a la entrada del rectificador y se distribuye entre cada fase, con lo que tenemos tres 
bobinas de entrada. Como la corriente por la bobina tiene una pendiente que es proporcional a
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la tensión, si suponemos el ciclo de trabajo constante, el pico que alcanza la corriente en cada 
ciclo también es proporcional a la tensión de entrada. Como además el BOOST trabaja en 
modo discontinuo la corriente siempre se anula con lo que el valor medio de esta corriente 
también es proporcional a la tensión de entrada ya que sigue a la tensión de entrada que es 
sinusoidal. Se deduce pues que la corriente de entrada en promedio estará siempre en fase con 
la tensión de entrada. El factor de desplazamiento es la unidad y el único contenido armónico 
existente es de alta frecuencia y debido a la frecuencia de conmutación.
Este rectificador es más sencillo en su uso que utilizar un rectificador para cada fase. 
Trabaja a frecuencia constante y utiliza un solo interruptor activo con lo que el número de 
componentes ha quedado reducido.
Su desventaja es que el estrés del único interruptor ha aumentado frente a la solución 
de utilizar un rectificador por cada fase.
El trabajar en modo discontinuo también implica la necesidad de un filtro de entrada y 
sobre todo de salida para evitar problemas de EMI. Recordemos que la corriente de salida en 
un convertidor BOOST es discontinua. El factor de desplazamiento no se podrá corregir en 
este convertidor si se añade un filtro de entrada adicional delante del inductor de entrada. Esto 
se debe a que la corriente estará siempre en fase (en promedio) con la tensión de entrada que 
ataca la bobina del BOOST que en este caso está distribuida entre las tres fases. No olvidemos 
que este filtro será necesario para filtrar la EMI producida por el conmutador.
Con este rectificador se obtiene un factor de potencia cercano a la unidad y sólo 
empeorado por el contenido armónico de alta frecuencia de la corriente de entrada. Dicho 
contenido armónico se degrada ligeramente conforme aumenta el ciclo de trabajo.
1.4.2.1.3. Rectificador trifásico BOOST con tres interruptores v de tres niveles
Una de las desventajas del rectificador tipo BOOST es su alta tensión de salida y por 
tanto su alto estrés de tensión en sus transistores. Para evitar este estrés se han desarrollado 
sistemas de más de dos niveles, de forma que la tensión a soportar por los semiconductores se 
reduce. Un rectificador BOOST con esta características se propone en [Kolar-94]. El
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rectificador cumple con la normativa de armónicos, tiene un factor de desplazamiento unidad, 
regula la tensión de salida y se presenta con un control por histéresis, por tanto muy sencillo y 
económico. Su esquema se muestra en la Figura 1.9.
Figura 1.9.: Rectificador trifásico tipo BOOST de tres niveles.
Sus ventajas principales son su control sencillo, pero a frecuencia variable y la 
reducción del estrés en tensión en los transistores.
Sus desventajas son la utilización de 18 diodos y que además deben ser rápidos. No se 
pueden utilizar puentes de diodos monofásicos en el puente de diodos que aparece junto al 
transistor.
1.4.2.1.4. Rectificador trifásico BUCK con un sólo interruptor
La utilización de un rectificador de un sólo interruptor se puede extender a cualquier 
topología ya existente para convertidores DC-DC y acoplarla al rectificador de diodos.
Vamos a explicar brevemente el funcionamiento del rectificador con una topología 
BUCK aunque también se pueden encontrar variantes con convertidores SEPIC, CUK, 
BUCK-BOOST, FLYBACK y FORWARD, por tanto con aislamiento galvánico [Ismail-92].
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Figura 1.10.: Circuito para la corrección del factor de potencia con estructura 
BUCK y  un solo interruptor
Recordemos que en el caso de un rectificador BOOST obtenemos un factor de potencia 
cercano a la unidad ya que la corriente por las bobinas de entrada es discontinua y sigue a la 
tensión de entrada. El promedio de la corriente está entonces en fase con la tensión de entrada. 
Para aplicar este principio al rectificador BUCK buscaremos el caso dual, e. d. intentaremos 
alimentar el rectificador con fuentes de corriente de entrada y utilizar un condensador de 
entrada pequeño de forma que tengamos una tensión discontinua que sigue a la corriente de 
entrada. Entonces ambas están en fase y la tensión de entrada sólo contiene armónicos de alta 
frecuencia.. Tanto la L como la C necesarias son las del filtro de entrada del rectificador. Sólo 
hay que dimensionarlas adecuadamente. Para un sistema monofásico no es imposible el utilizar 
este principio ya que la tensión se anula después del puente de diodos y no funcionará el 
rectificador si la tensión de entrada cae por debajo de la tensión de salida. El ciclo de trabajo 
sólo sirve para regular la tensión de salida, y el factor de potencia es cercano a la unidad de 
forma natural.
La ventaja principal de este tipo de rectificadores es su simplicidad, tanto de control 
como de diseño, así como su bajo coste, ya que utilizan un solo interruptor activo.
Su gran desventaja, es tanto el estrés, mayor que si utilizáramos seis interruptores, que 
sufre este único interruptor. Además la corrección del factor de desplazamiento no se realiza 
de forma controlada si no natural. Por tanto no se podrá conseguir una corrección exacta del 
factor de desplazamiento.
Este tipo de rectificadores basados en un solo interruptor, representan una solución de 
bajo coste al problema de la corrección del factor de potencia de sistemas trifásicos.
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1.4.2.2. Rectificadores con seis interruptores
Este tipo de rectificadores se caracterizan generalmente por el uso de seis interruptores 
que pueden sustituir a los diodos. Estos interruptores idealmente deberían bloquear tanto la 
tensión como la corriente en ambos sentidos. Sin embargo como este tipo de dispositivo no 
existe, deberán realizarse combinando diodos e interruptores para así bloquear la corriente y/o 
la tensión según la necesidad de cada topología.
Su coste es mayor que los rectificadores que hemos visto hasta ahora, debido al uso de 
más interruptores activos. Su gran ventaja es que permite controlar el factor de potencia según 
nuestras necesidades y regular la tensión de salida. Esto lógicamente resulta en un control 
mucho más complejo que en los rectificadores vistos hasta este momento.
También distinguiremos para esta familia de rectificadores las dos topologías básicas: 
BUCK y BOOST. Ambas conservan todas las características que ya conocemos y que 
comprobaremos en el análisis dinámico que presentaremos en capítulos posteriores.
Una limitación básica de estas topologías, es el hecho de que los rectificadores de tipo 
BUCK tendrán limitada su tensión de salida máxima a la tensión mínima de la tensión de salida 
de un rectificador de seis pulsos, es decir 1.5Vm, donde Vm es la amplitud de la tensión de fase, 
debido a que son reductores. De la misma manera para los rectificadores de tipo BOOST la 
tensión de salida mínima es la tensión máxima de salida de un rectificador de seis pulsos, es 
decir V3 Vm, ya que son elevadores. Esto se muestra de forma gráfica en la Figura 1.11.







máximo margen de tensión de 
salida del rectificador BUCK
Figura 1.11.: Limitaciones de la tensión de salida en la topología BUCK y  
BOOST.
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Las estructuras básicas de ambos rectificadores con sus interruptores característicos las 
mostramos en las Figura 1.12. y Figura 1.13. respectivamente. Aunque en estas figuras se han 
mostrado con IGBTs también se podrán utilizar otro tipo de transistores, como son los 
MOSFET o BJTs, dependiendo de la aplicación.
Figura 1.12.: Rectificador de seis interruptores con estructura reductor a o
BUCK.
Figura 1.13.: Rectificador de seis interruptores con estructura elevadora o 
BOOST.
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1.4.2.2.1. El rectificador totalmente controlado tipo BOOST con control por 
histéresis
El esquema del control se muestra en la Figura 1.14. El control por histéresis puede 
utilizar o tres controladores distintos e independientes entre si o tres controladores distintos y 
dependientes [Brod-85], uno por cada fase. El principio de funcionamiento consiste comparar 
la señal del rectificador con una de referencia aplicando una banda de histéresis. La señal de 
referencia estará compuesta por una señal proporcional a la tensión de salida y una señal 
proveniente de las tensiones de fase y a partir de la cual podemos controlar el desfase de 
nuestro sistema. Esta señal de referencia se comparará con la corriente de fase y mediante la 
histéresis generará la señal de disparo de los interruptores. Dado que la señal de referencia se 
forma a partir de la tensión de fase, la corriente en promedio también sigue siempre a dicha 
tensión, por lo que el factor de desplazamiento será la unidad y el contenido armónico es sólo 
de la frecuencia de conmutación.
Como ventaja, cabe destacar un buen factor de potencia, aunque sus desventajas 




Figura 1.14.: Esquema de control para el control por histéresis en un rectificador 
tipo BOOST.
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1.4.2.2.2. El rectificador BOOST con control por modulación sinusoidal
En este tipo de rectificador el control necesita de tres controladores independientes. Se 
controla el desfase de cada fase con su corriente correspondiente. Para ello se generan los 
ciclos de trabajo a partir de comparar la señal sinusoidal de corriente que queremos con una 
onda triangular. De esta manera la anchura de pulsos viene modulada por una señal sinusoidal 
que es proporcional a la tensión de salida, que por tanto también está regulada y además tiene 
el desfase correspondiente para corregir el desfase existente. El esquema de este rectificador se 
muestra en la Figura 1.15.
Esta topología corrige completamente el factor de potencia, y aunque para ello incluye 
tres controladores independientes su frecuencia de conmutación es constante, pero su tensión 
mínima de salida será mayor que 2Vm [Lee-93]. Esta tensión mínima se puede reducir si se 







Figura 1.15.: Rectificador tipo BOOST con control con modulación sinusoidal.
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1.4.2.2.3. Rectificador BOOST totalmente controlado con control por modulación 
del vector espacio
Esta forma de control de rectificadores e inversores está tomando hoy en día cada vez 
más auge, y esto es debido principalmente a la posibilidad de la realización práctica de estos 
controles gracias a la aparición en el mercado de microprocesadores de bajo coste y elevadas 
prestaciones. Anteriormente este tipo de control era muy difícil de construir debido a que las 
operaciones a realizar con circuitos analógicos complicaban el circuito de forma exagerada.
Su principio básico de funcionamiento consiste en la subdivisión de un periodo de red 
en seis sectores de 60°. Cada uno se caracteriza por el hecho de que las tres fases no cambian 
el signo durante cada una de estos sectores. En cada uno de estos intervalos, una de las tres 
fases tiene un valor máximo en valor absoluto y las otras dos varían desde cero a un valor, y 
desde ese valor a cero respectivamente.
De esta forma, se pueden imaginar subtopologías en nuestro rectificador, en el que sólo 
funcionan cuatro interruptores cada vez, a modo de dos convertidores BOOST en paralelo. En 
cada uno de estos intervalos, le asignaremos los ciclos de trabajo correspondientes a cada 
interruptor. De esta manera corregiremos el factor de potencia, y regularemos la tensión de 
salida.
Si se hace un análisis matemático de esta técnica de control se reconoce la aplicación de 
la teoría de los vectores espaciales [Kovacs-59] desarrollado inicialmente para máquinas 
eléctricas rotativas, aplicada después a inversores y ahora a rectificadores.
Las desventajas de este control son su mayor complejidad y la necesidad por tanto de 
un microprocesador para poder implementarlos. Este tipo de control nos da la máxima 
ganancia posible para un rectificador o inversor que es mayor que en algunas de las técnicas de 
control mencionadas hasta ahora. Ahora podremos alcanzar la tensión mínima 1.73Vm con el 
rectificador BOOST.
Al sensar las corrientes de la bobina de entrada y utilizarlas como referencia estas no 
son constantes en el tiempo, por lo que tendremos un error estático distinto de cero. Además 
se han detectado problemas de condiciones iniciales en los límites entre los intervalos [Lee-93].
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Un estudio comparativo entre esta técnica de control y la de modulación sinusoidal, lo 
podemos encontrar en [van der Broeck-88], donde se demuestran las dos ventajas principales 
del control por vectores espaciales frente al control PWM con modulación sinusoidal. Estas 
dos ventajas son un menor contenido armónico y el ya mencionado mayor índice de 
modulación (ganancia).
Para evitar el problema del error estático se debe hacer un control en el sistema de 
referencia rotativo. De esta manera desaparece el error y las características del rectificador se 
mejoran mucho a costa de necesitar un control más complejo debido al cambio de coordenadas 
a realizar [Kolar-91].
El estudio del rectificador tipo BOOST con control vectorial se detalla en el capítulo 2.
1.4.2.2.4. Rectificador BUCK totalmente controlado con control por modulación del 
vector espacio
Esta topología está basada en la misma técnica que ya se ha descrito en el punto 
anterior. Goza por tanto de las mismas ventajas inherentes a la técnica de control además de las 
características de un convertidor BUCK clásico
En el caso de utilizar una topología BUCK en principio no podemos utilizar controles 
independientes para controlar el factor de potencia de cada fase ya que la tensión de salida 
debe ser siempre inferior a la de entrada. Por tanto cuando la tensión de entrada del puente 
completo monofásico es menor que la de salida, la corriente de entrada se anula. Pero si el 
rectificador en puente completo es trifásico, la tensión rectificada no se anula y de hecho no 
cae por debajo de 1.5Vm, de ahí las topologías presentadas en [Isamil-92]. Por ser un BUCK, 
su tensión de salida nunca puede ser superior a 1.5Vm en el caso ideal. Las corrientes de 
entrada se pueden controlar en lazo abierto. Esto es debido a que estarán en fase, en promedio, 
de forma natural con la tensión de entrada por la propia topología del rectificador BUCK. El 
control de un BUCK es también mucho más sencillo que el control de un BOOST (no tiene un 
cero en el semiplano derecho) y además el control de modulación del vector espacial es más 
sencillo que en el caso del BOOST ya que no se necesita medir las corrientes de fase.
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Su gran desventaja es que sus corrientes de entrada son discontinuas a la frecuencia de 
conmutación por lo que habrá que filtrarlas para evitar problemas de EMI debido a los 
armónicos de alta frecuencia generados. Esto provocará un desfase que hay que corregir. 
Además su rendimiento es menor que el de un rectificador tipo BOOST debido a que los 
interruptores a utilizar son unidireccionales en corriente y se deben construir a partir de un 
diodo en serie con un transistor. Por tanto la caída de tensión en conducción es mayor.
1.5. Conclusión
Hemos descrito diferentes topologías y distintos tipos de controles aplicados hoy en día 
a los rectificadores trifásicos. Todas las técnicas descritas cumplen completamente o al menos 
en parte la normativa EN 61000-3-2. Las soluciones más complejas son las que cumplen la 
normativa de forma precisa y además nos permiten controlar generalmente la tensión de salida. 
Recordemos que hay que corregir el factor de desplazamiento y además hay que reducir la 
distorsión armónica. Al utilizar técnicas de conmutación de alta frecuencia, la emisión de los 
armónicos se reduce a alta frecuencia con lo que el filtrado es mucho más fácil. Por otra parte 
el uso de seis interruptores y un control basado en microprocesador encarece el diseño y la 
fabricación, sin olvidar que la industria de semiconductores está produciendo dispositivos cada 
vez más económicos y con mejores prestaciones.
En este trabajo vamos a estudiar las topologías más avanzadas para conocer sus 
características principales, ventajas e inconvenientes y nos centraremos en el rectificador tipo 
BUCK debido a que reduce la tensión de salida y por tanto es el que necesitamos en un 
aplicación de caldeo por inducción.
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2. El control vectorial aplicado a rectificadores trifásicos
2.1. Introducción
El control vectorial para magnitudes polifásicas y más en concreto para sistemas 
trifásicos ya se desarrolló para máquinas eléctricas en [Kovács-59] siendo introducido antes 
por Park. La idea básica es cambiar el marco de referencia para estudiar el sistema y así 
simplificar las expresiones (esta transformación de hecho se llama también la transformación de 
Park). En los motores se realiza el estudio en el marco del rotor, por lo que el marco de 
referencia es móvil y las expresiones matemáticas se simplifican.
Con la aparición de los microprocesadores y electrónica digital de alta velocidad se 
pudo implementar prácticamente el control vectorial a los rectificadores, inversores y 
cicloconversores trifásicos. Anteriormente no se había podido hacer por la complejidad de los 
cálculos que se requerían hacer, e. d. los cambios de coordenadas, los cuales eran muy difíciles 
de implementar a la velocidad suficiente como para que la frecuencia de conmutación de las 
topologías que acabamos de mencionar fuese aceptable. El desarrollo inicial se hizo para los 
inversores que sirven para alimentar motores de AC. El desarrollo y estudio de distintas 
técnicas de modulación para mejorar el rendimiento y reducir el contenido de armónicos, 
impulsó el que se mejorase cada vez más la técnica PWM. Partiendo de los inversores más 
sencillos de onda cuadrada, en los que no se puede controlar la tensión de salida por medio de 
la modulación y además el contenido armónico es muy importante, se pasó a inversores PWM, 
lo que permitió el control de la amplitud de la tensión de salida y además redujo de forma 
importante el contenido armónico1 de la corriente de salida. El siguiente paso fue buscar 
diferentes técnicas de modulación que permitiesen obtener una ganancia máxima del inversor 
(índice de modulación) y una distorsión mínima (contenido armónico reducido). Un estudio
1 Cuando hablamos de contenido armónico nos referimos principalmente a armónicos de baja frecuencia, 
múltiplos de la frecuencia de red. De hecho la normativa actual EN 61000-3-2 sólo limita los 40 primeros 
armónicos.
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muy detallado de las distintas técnicas de modulación PWM se puede encontrar en [Holtz-92]. 
En este artículo se comparan varias técnicas de modulación y se muestra que la modulación 
por vectores espaciales es más ventajosa que la modulación sinusoide (portadora triangular con 
referencia sinusoide). En la técnica de modulación sinusoide el índice de modulación no puede 
ser mayor que 0.785 y sólo se podría aumentar a 0.907 si se comparase la onda triangular con 
una sinusoide sumada a su tercer armónico. Esto último además reduciría el contenido 
armónico de las señales de salida. Por su parte la modulación por vectores espaciales tiene un 
índice de modulación máximo de hasta 0.907 y tiene un contenido armónico menor.
Asimismo en la modulación de vectores espaciales se ha deducido la importancia de 
una adecuada distribución de los ciclos de trabajo a los interruptores para reducir el contenido 
armónico de la corriente de entrada del rectificador. En [van der Broeck-88] se demuestran las 
ventajas de la modulación por vectores espaciales frente a la modulación sinusoide para un 
inversor y cómo la distribución adecuada de los ciclos de trabajo reduce el contenido 
armónico. Esta modificación de la distribución de ciclos de trabajo y su influencia en el 
contenido armónico y el ruido generado se estudia también en [Trzynadlowski-94]. Hay que 
recordar que el contenido armónico de baja frecuencia de la corriente de salida de un inversor 
se reduce cuanto mayor sea la relación entre la frecuencia fundamental a obtener y la 
frecuencia portadora, como en cualquier técnica PWM.
Las ventajas de la modulación de vectores espaciales frente a otras técnicas de 
modulación son las siguientes [Boroyevic-91]:
- nos provee con una tensión de salida mayor para un contenido armónico de baja 
frecuencia menor.
- la realización del control es sencilla y elegante gracias al control digital.
- se pueden obtener formas de onda no sinusoides modulando el vector adecuadamente.
Habiendo visto que actualmente la técnica de modulación por vectores espaciales en 
inversores es la preferida por sus ventajas y disponiendo a su vez de controladores digitales 
capaces de realizar este control a alta velocidad, sólo debemos trasladar la teoría a los 
rectificadores trifásicos. La primera referencia a un rectificador controlado mediante
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modulación de vectores espaciales la encontramos en [Busse-82]. En este artículo se hace una 
descripción del control vectorial aplicado a un rectificador reductor (de tipo BUCK) con filtro 
de entrada. Se presenta a su vez un algoritmo para corregir el factor de potencia degradado 
debido al filtro de entrada. La primera referencia de la aplicación de la teoría de vectores 
espaciales a cicloconversores y su implementación práctica la podemos encontrar en [Huber- 
91]. Veamos a continuación la representación mediante vectores espaciales de los sistemas 
trifásicos.
2.2. Definición del vector espacio
La representación vectorial con vectores espaciales se basa en que podemos representar 
todo sistema compuesto por tres magnitudes que son funciones del tiempo (no necesariamente 
sinusoides) que cumplan
xi(t)+x2(t)+x3(t) = 0 (2 .1.)
en un marco de referencia bidimensional. Podremos representar cada una de estas funciones en 
un marco de referencia bidimensional inmóvil en el tiempo (que llamaremos a-p) mediante tres 
vectores. Por comodidad podemos colocar uno de ellos a lo largo del eje horizontal o a  y los 
otros dos partiendo del origen pero girados +120° y -120° respectivamente. El vector espacial 
resultante que describe mi sistema podrá escribirse en notación compleja (cc. abcisas - eje real, 
p. ordenadas - eje imaginario) mediante la expresión:
*(‘) = | ( x ,  + x2eJP + x3e 'JP) (2 .2 .)
donde 2/3 es un factor de escala [Kovács-59] y p = 2tt/3.
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Si las tres funciones dependientes del tiempo, xt, X2 y X3 son tres variables de un 
sistema trifásico equilibrado, xR, xs y xT, definidas como:
XR(t) = Xm cos(cot + cp)
xs(t) = Xm cos(ot + cp - p) (2.3.)
X T ( t )  = Xm cos(cot + (p + p) 
entonces el vector espacial complejo se puede escribir como:
x(t) = XmeXo>t+<p) = xa(t)+jxp(t) (2.4.)
y por tanto girará con frecuencia angular o  alrededor de nuestro origen. Nuestro sistema se 
simplificará si definimos ahora un vector espacial en coordenadas rotatorias que de esta manera 
perderá su dependencia temporal, ya que en estado estacionario el nuevo vector está fijo con 
respecto al nuevo marco de referencia. Este nuevo sistema rotatorio lo llamaremos d~q (d:
abcisas - eje real y q: ordenadas - eje imaginario). Para hacer el cambio de coordenadas de un
sistema a otro, deberemos simplemente multiplicar el vector por un factor dependiente del 
tiempo:
*,« = Se'iM = xd + jxq (2.5.)
En nuestro caso particular de un sistema trifásico equilibrado:
= Xme-*w , e-'“1 = XBe» (2.6.)
La representación gráfica de estos dos marcos de referencia se muestran en la Figura
2 .1.
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x = rot
cot
Figura 2.1.: Representación de los dos marcos de referencia, el fijo (a-fi) y  el 
móvil (d-q).
La transformación inversa para volver del marco de referencia móvil (d-q) al fijo (a-fi) 
se realizará multiplicando por la función inversa:
=x»+jX|s (2.7.)
A continuación vamos a aplicar esta teoría tanto a un rectificador reductor (tipo 
BUCK) como a un rectificador elevador (tipo BOOST). Ambos se pueden clasificar como las 
topologías básicas de rectificadores trifásicos totalmente controlados y duales de las 
estructuras de inversores alimentados por corriente y por tensión respectivamente.
2.3. C ontro l vectorial ap licado a rectificadores trifásicos
2.3.1. El rectificador trifásico alimentado por tensión (tipo BUCK)
El rectificador trifásico que vamos a describir a continuación es un rectificador con 
estructura de tipo BUCK. Se caracteriza porque está alimentado por tres fuentes de tensión 
alternas y la salida está filtrada por una inductancia (podremos aproximar esta inductancia por 
una fuente de corriente). El rectificador nos provee de una tensión continua a su salida, que se 
puede utilizar como “DC-link” para a continuación acoplar un inversor que alimenta una
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máquina eléctrica o un tanque resonante para caldeo por inducción. Al igual que su equivalente 
DC-DC es reductor y además tiene una corriente de entrada pulsante lo que hace 
imprescindible el uso de un filtro de entrada. Su rendimiento es mucho menor debido, a que 
para la misma potencia maneja corrientes mucho más altas (es reductor) y su propia estructura 
le impone el uso de interruptores unidireccionales en corriente y bidireccionales en tensión. 
Este tipo de interruptores se implementarán prácticamente mediante un diodo en serie con un 
transistor. Teniendo en cuenta que la corriente circulará siempre por dos de estos interruptores 
a la vez (e. d. dos diodos y dos transistores) se puede deducir un rendimiento inferior al de una 
estructura elevadora. Al ser reductor su tensión de salida es siempre menor que:
V„¿Vm|  (2.8.)
donde Vm es la tensión de pico de entrada (Vm = 31IV para una tensión de fase de V r m s  =  
220V).
Esta topología al ser alimentada por tensión y tener en su salida una fuente de corriente, 
presenta las siguientes restricciones:
1. Nunca se deben cortocircuitar las fuentes de tensión de la entrada.
2. Nunca se debe dejar en circuito abierto la fuente de corriente a la salida.
Debido a que la corriente de salida tiene siempre el mismo sentido pero la tensión a 
bloquear sí que puede tener ambas polaridades, necesitaremos interruptores unidireccionales en 
corriente y bidireccionales en tensión.
El esquema de nuestro rectificador es:
42
Capítulo 2 El control vectorial aplicado a rectificadores trifásicos
m
Figura 2.2.: Rectificador de tipo BUCK con su interruptor unidireccional en 
corriente y  bidireccional en tensión.
Las restricciones que acabamos de imponer se traducen matemáticamente en que:
Sjr + Sjs + Sjt =1, jE{p, n} (2.9.)
Cumpliendo la expresión (2.9.) podemos obtener un máximo de 9 posibles 
combinaciones de diferentes interruptores a ON (a 1) y a OFF (a 0). Veamos cual son estas 
nueve combinaciones diferentes y como se corresponden con cada instante de un periodo de 
red.
El periodo de red se divide en seis sectores diferentes de 60° y la variable a tener en 
cuenta es la comente de entrada:
Figura 2.3.: Corriente de entrada para un rectificador de tipo BUCK. Subdivisión 
del periodo de red en 6 sectores de 60°.
Las nueve posibles combinaciones que encontramos teniendo en cuenta esta subdivisión 
en sectores del periodo de red se deducirán de la siguiente manera (ver Figura 2.2. y Figura
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2.3.)- En el sector II, por ejemplo, la corriente mayor en módulo y que menos varía es it (es 
negativa). Esa es la corriente de entrada a nuestro circuito, activando Sm. Como no debemos 
dejar la inductancia de salida en circuito abierto, tendremos que activar un segundo interruptor 
conectado al nodo p. Podemos activar alternativamente cualquiera de los tres interruptores 
(Spr, Sps y Spt). Estas tres posibles combinaciones (Snt y Spr, Snt y Sps, Snt y Spt) serán tres 
posibles vectores espaciales de los nueve que puedo generar. En principio activaremos Spr, ya 
que de esta manera tendremos las corrientes mayores al principio del sector II (it e ir de la 
Figura 2.2.) igualadas a lo. Tabulando ahora las nueve posibles combinaciones obtenemos:
■ ■ H H f i U 1 M B M Ü U P É
1 - V TR V  ST - V r s V tr - V s r V rs V rr V s s V r r
1 0 0 0 0 1 1 0 0
0 1 1 0 0 0 0 1 0
i i l i l  0 0 0 1 1 0 0 0 1
É m l É P  0
0 1 1 0 0 1 0 0
o 0 0 0 1 1 0 1 0
i 1 0 0 0 0 0 0 1
v ' ! 0 - lo - lo 0 lo 0 0 0
0 lo lo 0 - lo - lo 0 0 0
! It ] "lo - lo 0 lo lo 0 0_ _ 0 0
Tabla 2.1.: Configuraciones posibles (1 a 9) de interruptores para el rectificador
de tipo BUCK.
Las combinaciones 7, 8 y 9 representan los vectores espaciales nulos que utilizaremos 
para generar los tiempos muertos.
Nuestro vector espacial representará la corriente de entrada y según (2.2.) obtenemos:
!(t) = | ( i r + iseJP + ite"JP) (2.10.)
El vector que se corresponde con la combinación 3 se construirá de la siguiente 
manera. Partiremos del circuito del esquema del rectificador BUCK para el caso particular de 
la combinación 3 y que mostramos en la Figura 2.4. En esta combinación y de acuerdo con la 
Tabla 2.1. los interruptores activados son Sps y Snr.
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Figura 2.4.: Rectificador de tipo BUCK en la configuración correspondiente al 
vector espacial 3, I3.
En esta combinación las corrientes valen i r = - I o ,  is = Io  y it=0. Si representamos este 
vector, I 3, (ver ecuación (2.11.)) en nuestro marco de referencia a - f i  obtenemos:
i ( t ) =  I 3 = | ( - I 0 + I 0e JP) ( 2 . 1 1 . )
Figura 2.5.: Construcción del tercer vector espacial o vector espacial 
correspondiente a la combinación 3.
Si representamos todos los vectores espaciales, obtenemos un hexágono subtendido 
por los seis primeros vectores que tenemos y cuya circunferencia inscrita tiene un radio de 
longitud igual a lo (Figura 2.6.).
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Figura 2.6.: Hexágono subtendido por los seis vectores espaciales. Los vectores 
espaciales nulos son simplemente el punto origen del sistema coordenado.
Los sectores temporales mostrados en la Figura 2.3. se corresponden con los sectores 
que encontramos entre cada vector espacial.
La modulación de vectores espaciales consiste en construir el vector espacial de 
corriente de entrada a partir de los dos vectores espaciales adyacentes como se muestra en la 
Figura 2.7.
---------------------------------31—*a
Figura 2.7.: Generación de un vector espacial cualquiera a partir de los vectores
espaciales adyacentes.
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El vector espacial i lo podremos generar a partir de í 2 y de í 3, como vemos en la 
Figura 2.7. Si tenemos un periodo de conmutación dado, activaremos el vector I 2 durante un 
tiempo proporcional al periodo de conmutación, Ts, en la misma proporción que hay entre Im 
e I 2 y activaremos I3 durante un tiempo proporcional al periodo de conmutación, Ts, en la 
misma proporción que hay entre Ib e I3. Estos tiempos, que serán ciclos de trabajo, se 
calculan conociendo el ángulo existente entre el vector espacial i e I 2 e í 3 respectivamente 
(dicho de otra manera debemos conocer la situación de nuestro vector espacial en cada 
instante). El módulo de I , lo calcularemos haciendo la proyección de i sobre í 2 y el módulo
de í b lo calcularemos haciendo la proyección de i sobre I3. Las ecuaciones (2.14.) y (2.15.) 
presentan el cálculo de estos ciclos de trabajo.
(2.12.)
(2.13.)
y por tanto los ciclos de trabajo, que se corresponden con el módulo normalizado de I, e Ib 
son:
(2.14.)
d Ib V3 i sin(9)
b I 2 I Ao Ao
(2.15.)
Donde hay que tener en cuenta que el módulo de I 2 o cualquiera de los vectores 
espaciales que subtienden el hexágono vale siempre:
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Existirá también un tiempo muerto, debido a que no podemos dejar la fuente de 
corriente en circuito abierto y que vale:
do = 1—da~db (2.17.)
Eligiendo una frecuencia de conmutación lo suficientemente grande podremos en 
promedio generar el vector espacial de corriente de entrada deseado.
2.3.2. El rectificador trifásico alimentado por corriente (tipo BOOST)
El rectificador trifásico con estructura de tipo BOOST se caracteriza porque tiene tres 
inductores en serie con cada una de sus tres entradas y un condensador a la salida. Por su 
estructura es el preferido para su aplicación en sistemas de tipo “DC-link”, siempre que se 
necesite una tensión superior en la salida a la de la entrada. El rectificador nos proveerá con 
una tensión a la salida regulada y que sirve de fuente o “DC-link” para alimentar el inversor
que alimenta una carga trifásica. Por ser de tipo BOOST es elevador y su tensión de salida será
siempre mayor que:
V„^VmV3 (2.18.)
Además, al estar alimentado por inductores, la corriente de entrada ya está filtrada 
(igual que su equivalente DC-DC) y la salida se puede suponer una fuente de tensión, a efectos 
de modelar el rectificador. Todas estas características hacen que debamos imponer dos 
restricciones a los interruptores de nuestro rectificador:
1. Nunca se deben dejar en circuito abierto las inductancias de entrada.
2. Nunca se debe cortocircuitar la salida (condensador de salida).
El esquema de nuestro rectificador es:
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n
Figura 2.8.: Rectificador de tipo BOOST con su interruptor bidireccional en 
corriente y  unidireccional en tensión.
Las restricciones que acabamos de imponer se traducen en que:
Spk + Snk=l, ke{r, s, t} (2.19.)
Observando el circuito llegamos a la conclusión que la tensión en bornes de un 
interruptor siempre tendrá la misma polaridad, mientras que la corriente puede tener ambos 
sentidos, lo que se traduce en que los interruptores deberán ser unidireccionales en tensión y 
bidireccionales en corriente (cuando hablamos de interruptores unidreccionales en tensión, nos 
referimos a que sólo bloquea tensión en un sentido).
Cumpliendo la expresión (2.19.) llegamos a que podemos tener un máximo de 8 
posibles combinaciones de diferentes interruptores a ON (a 1) y a OFF (a 0). Si dividimos un 
periodo de red en 6 sectores diferentes de 60° cada uno (ver Figura 2.9) podemos deducir estas 
ocho combinaciones diferentes y cómo se corresponden con cada instante de un periodo de 
red.
Figura 2.9. : Tensiones de línea para un rectificador de tipo BOOST. Subdivisión 
del periodo de red en 6 segmentos de 60°.
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Las ocho posibles combinaciones que encontramos teniendo en cuenta esta subdivisión 
en sectores del periodo de red se deducen de la siguiente manera. En el sector I (en la Figura 
2.9. el sector I está subdividido en dos partes, la primera se ve al final y la segunda al principio 
del periodo de red) la tensión que menos varía es Vn¡ y que además es positiva. Aplicaremos 
pues esta tensión a nuestro circuito, activando Spr y Sns. Como no debemos dejar la inductancia 
conectada a la tercera rama en circuito abierto, tendremos que activar un tercer interruptor de 
esta rama. Podemos activar alternativamente tanto un interruptor como el otro (Spt y/o Snt). 
Estas dos posible combinaciones de interruptores serán los dos vectores que subtienden el 
sector I. Este razonamiento se puede extender a cada uno de los seis sectores que tenemos en 
nuestro periodo de red. Si escribimos las ocho posibles combinaciones obtenemos la Tabla 2.2.
r ~ H W i ü ü i ü ü 1 H
ir - it is - i r -k i r H + i t - i r - i s - i t
: ‘ SJj J l 1 0 0 0 i 1 0
P l S M  o 0 1 1 1 0 0 1
~ 1  o 1 1 1 0 0 1 0
J 3 | A  i 0 0 0 1 1 0 1
0 0 0 1 1 1 1 0
í 1 1 1 0 0 0 0 1
4 Vo 0 -Vo -Vo 0 Vo 0 0
t 0 Vo Vo 0 -Vo -Vo 0 0
. -Vo -Vo 0 Vo V 0 0 0 0
Tabla 2.2: Configuraciones posibles de interruptores para el rectificador tipo
BOOST.
Definimos nuestro vector espacial siguiendo (2.2.) y aplicado a la tensión de línea de 
entrada. Entonces podemos representar todas las posibles combinaciones con su vector 
correspondiente.
^(*) = + VsteiP + Vtre 'i‘’) (2.20.)
En la Figura 2.10. mostramos el circuito del rectificador BOOST para el caso particular 
de la combinación 1 que se corresponde con el vector espacial V,.
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nr ns
n
Figura 2.10.: Rectificador de tipo BOOST con la configuración correspondiente 
al vector espacial 1, V¡.
En esta combinación V ^ V o , Vst=0 y V tr=-V o. Si representamos este vector espacial 
(ver (2.21.) y la Figura 2.11.) en nuestro marco de referencia a -p , obtenemos:
v(t) = |( V 0-V 0e-'p) (2.21.)
Figura 2.11.: Construcción del primer vector espacial o vector espacial 
correspondiente a la combinación 1, V} .
Si representamos ahora todos los vectores espaciales, obtenemos un hexágono 
subtendido por los seis vectores que tenemos y cuya circunferencia inscrita tiene un radio de 
longitud igual a Vo (Figura 2.12).
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p
'v
Figura 2.12.: Hexágono subtendido por los seis vectores espaciales.
Los sectores temporales mostrados en la Figura 2.9. se corresponden con los sectores 
que encontramos entre cada vector espacial de la Figura 2.12. Mencionar también que las 
combinaciones 7 y 8 se corresponden con sendos vectores nulos que nos servirán para generar 
el tiempo muerto necesario para completar el periodo de conmutación en la modulación PWM.
La modulación de vectores espaciales consistirá en construir el vector espacial de 
tensión de entrada aplicando alternativamente los dos vectores espaciales adyacentes como se 
muestra en la Figura 2.13.
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P
V2 .
i V/  a ^  v ,
i i /  ¿ I / '
Vhb
¿  '  * v ct
Figura 2.13.: Generación de un vector espacial cualquiera a partir de los
vectores espaciales adyacentes.
El vector espacial v lo podremos generar a partir de V t y V2 como vemos en la
Figura 2.13. Si tenemos un periodo de conmutación activaremos el vector V, durante un
tiempo proporcional al periodo de conmutación, Ts, en el módulo de Va y activaremos V2
durante un tiempo proporcional al periodo de conmutación, Ts, en el módulo de Vb. Estos
tiempos, que serán ciclos de trabajo (ver ecuaciones (2.24.) y (2.25.)) se calcularán conociendo
el ángulo existente entre el vector espacial v y V, y V2 respectivamente (debemos conocer la
situación de nuestro vector espacial en cada instante). El módulo de V, lo calcularemos
haciendo la proyección de v sobre V, y el módulo de Vb lo calcularemos haciendo la
proyección de v sobre V2.
Vi = v- | s i n ^ - e (2.22.)
v b = v-^sin(e) (2.23.)
y por tanto los ciclos de trabajo se definen como:
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(2.24.)
Vb V3 v sin(9)
b ~ V 2 _ V vo ^ vo
(2.25.)
Donde hay que tener en cuenta que el módulo de V, o cualquier otro vector espacial 
de los seis (los vectores espaciales 7 y 8 son nulos) que podemos generar vale:
(2.26.)
El tiempo muerto, debido a que no podemos dejar los inductores de entrada en circuito 
abierto, es:
Eligiendo una frecuencia de conmutación lo suficientemente grande podremos en 
promedio generar el vector espacial deseado.
El estudio presentado tanto para el rectificador de tipo BUCK como el rectificador de 
tipo BOOST es igualmente válido para el inversor alimentado por corriente y el inversor 
alimentado por tensión.
2.4. La distribución de ciclos de trabajo.
El siguiente paso a realizar es la distribución de los ciclos de trabajo a lo largo del 
periodo de conmutación. Como acabamos de ver tenemos dos ciclos de trabajo y el tiempo 
muerto por lo que habrá en principio muchas posibilidades para repartir estos ciclos de trabajo 
a lo largo del periodo. Estudios realizados para inversores, [van der Broeck-88], demuestran 
que la distribución de los ciclos de trabajo y el tiempo muerto influirá en el contenido armónico 
de la corriente trifásica generada. Esto es muy importante, ya que caso de estar implementado
do — 1—d«—db (2.27.)
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el control de un inversor para alimentar un máquina, los armónicos significarán pérdidas 
adicionales así como vibraciones no deseadas en la máquina. Para los rectificadores, que es 
nuestro caso, los armónicos se deben mantener bajo un mínimo teniendo en cuenta que 
debemos cumplir la normativa europea (EN 61000-3-2), implantada recientemente para reducir 
la polución electromagnética de la red eléctrica.
Los criterios de selección de la distribución de ciclos de trabajo son básicamente dos, 
que además están interrelacionados:
- reducción de armónicos
- reducción de las pérdidas de conmutación
Para reducir el contenido armónico debemos en primer lugar tener una frecuencia de 
conmutación mucho mayor que la frecuencia fundamental. En [van de Broek-82] se demuestra 
que si se distribuyen los ciclos de trabajo simétricamente alrededor del tiempo muerto se 
consigue reducir el contenido armónico de la señal. En [Holtz-92] se sugiere que para índices 
de modulación pequeños, los ciclos de trabajo se distribuyan de la forma d a - d b - d o - d b - d a 
(recordemos que da es el ciclo de trabajo correspondiente al vector espacial a la derecha en el 
sentido de las aguas del reloj del vector espacial a generar y db el vector espacial a la izquierda 
en el sentido contrario de las aguas del reloj del vector espacial a generar), mientras que para 
índices de modulación elevados se distribuyan de la forma d o - d p- d r-d p ,  donde d p  es el ciclo de 
trabajo correspondiente al vector espacial más próximo al vector a generar y dr es el ciclo de 
trabajo correspondiente al vector mas remoto. Los ciclos de trabajo dp y dr se intercambiarán 
en el centro del sector. Como ejemplo indicar que en la Figura 2.13. dp se corresponde con da y 
dr con d b , mientras que en la Figura 2.7. d p  se corresponde con d b  y dr con da.
Por otra parte, en [Trzynadlowski-94] se propone una nueva distribución donde se 
minimizan las pérdidas. Para ello lo que se intenta es reducir las transiciones o conmutaciones 
que se tengan que realizar durante un periodo de conmutación. Las conmutaciones a realizar, 
si colocamos los ciclos de trabajo de forma secuencial, da-db-do, son tres. Pero debemos tener 
en cuenta que una reducción de la conmutaciones también reduce la frecuencia real de 
conmutación y por tanto la relación entre la frecuencia de conmutación y la frecuencia
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fundamental. Y cuanto mayor sea esta relación menor es el contenido armónico de baja 
frecuencia.
Indicar que todos los estudios encontrados hacen referencia siempre a las distribuciones 
de ciclos de trabajo en inversores, los que suelen ser utilizados para alimentar máquinas 
eléctricas y además conmutan a frecuencias mucho menores que los rectificadores. Las 
publicaciones encontradas donde se describían rectificadores con control PWM por 
modulación del vectores espaciales no hacían referencia al contenido armónico de los vectores 
generados. En [Jiang-94] se hace referencia a la diferencia entre inversores en los que la 
frecuencia de conmutación es menor y donde generalmente necesitamos un comportamiento 
bidireccional. Dado que en rectificadores la frecuencia de conmutación es mucho mayor y lo 
que se persigue es sólo la corrección del factor de potencia, la distribución de los ciclos de 
trabajo no ha sido estudiada. Hay que reseñar que la modulación puede ser distinta para un 
inversor que para un rectificador. Para el caso del rectificador BOOST se puede definir un 
vector espacial a controlar diferente del que se suele definir en los inversores alimentados por 
tensión2.
Aún así no debemos olvidar que para sistemas equilibrados y con señales de entrada no 
distorsionada tendremos los armónicos a partir de la frecuencia de conmutación y sus bandas 
laterales, además de sus múltiplos superiores. Si la frecuencia de conmutación es lo 
suficientemente alta el contenido armónico de baja frecuencia será despreciable.
Aunque en el apartado anterior hemos dado por supuesto que la generación de los 
vectores espaciales se hacía con los vectores adyacentes, en teoría se podrían generar con 
cualquier tipo de combinación lineal de los seis vectores disponibles más lo vectores nulos 
[Malesani-96]. El haber restringido la generación de los vectores espaciales a sólo los vectores 
espaciales adyacentes, también se nombra en la literatura como modulación PWM de seis 
pasos (“six-step”) [Jiang-94] que no se debe confundir con la modulación de los seis pasos 
clásica de inversores (esta última técnica de modulación no es PWM).
2 Como hemos visto en el apartado anterior el vector espacial escogido suele ser la tensión de línea [van der 
Broeck-88]. Esto tiene como resultado que la tensión de línea es sinusoide pero no así la tensión de fase. Esto es 
deseable para el caso del rectificador donde se propone escoger como vector espacial la tensión de fase [Jiang- 
94],
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2.4.1. Distribución de ciclos de trabajo para el rectificador de tipo BUCK
Veamos la distribución de ciclos de trabajo propuesta para un rectificador de tipo 
BUCK. Estudiaremos brevemente varias distribuciones encontradas en la literatura y veremos 
como influyen las distribuciones en el contenido armónico de la corriente de entrada. La 
elegida por nosotros se basa en la sugerida en [Vlatkovic-92] aunque modificada ligeramente 
ya que nosotros no necesitamos transformador. Los criterios para elegir una distribución son 
los siguientes:
1. Reducción del contenido armónico en la corriente de entrada.
2. Reducción del rizado de corriente en la bobina de salida.
3. Reducir al mínimo el número de transiciones de los interruptores.
4. Facilidad de realización práctica.
Estos cuatro puntos nos sirven como guía para elegir nuestra distribución de ciclos de 
trabajo. No todos los puntos se pueden cumplir a la vez ya que el cumplimiento de algunos de 
ellos se opone al cumplimiento de otros. Las cuatro distribuciones que vamos a estudiar se 
muestran en la Figura 2.14.
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Figura 2.14.: Cuatro posibles distribuciones de ciclos de trabajo en un periodo de 
conmutación. (D - distribución básica; 0  - distribución propuesta por nosotros; 
0  - distribución propuesta en [Boroyevic-91] 0  - distribución propuesta en 
[Vlatkovic-92]
2.4.1.1. Reducción del contenido armónico
Primero vamos a estudiar el contenido armónico de estas cuatro distribuciones. Para 
ello se han construido las funciones que discriben las formas de onda de la corriente de entrada 
(en la Figura 2.14. se muestra la distribución de ciclos de trabajo, y aunque también se les ha 
dotado de amplitud esto es sólo para indicar que esta es la amplitud que tendrá la tensión que 
obtenemos a la salida del rectificador antes del filtro de salida). El ciclo de trabajo aplicado a la 
bobina de salida se traduce en un rizado de corriente que también se ha tenido en cuenta. 
Calculando la corriente de entrada para una fase (que será pulsante), podemos hacer su análisis 
de Fourier y calcular su espectro. Para ello se ha subdividido cada periodo de red en 12 
sectores de 30° cada uno y cada sector en 50 periodos de conmutación. Esto se traduce en que
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la frecuencia de conmutación es de 30kHz aproximadamente (al igual que en nuestro prototipo 
real). A continuación se ha realizado un muestreo de cada periodo de conmutación con 40 
puntos y al conjunto de puntos obtenidos, que describen la corriente de entrada por una fase en 
un periodo de red se le ha aplicado la transformada rápida de Fourier. De esta forma se ha 
obtenido el espectro de las distintas configuraciones. Los espectros obtenidos y la distorsión 
armónica total se muestran en las siguientes figuras. Es importante reseñar que en los espectros 
siguientes no se ha tenido en cuenta el filtro de entrada, que es imprescindible.
Estos espectros nos sirven como indicadores de cual será la distribución más apropiada 
para reducir los armónicos de bajo orden. En todas las figuras se han representado todos los 
armónicos, múltiplos de 50Hz, normalizados respecto al primero. En todas las distribuciones 
de ciclos de trabajo, los primeros 100 armónicos están atenuados 20dB y la mayoría de ellos 
40dB, y eso antes de incluir el filtro de entrada. Esto corrobora el hecho de que en los 
rectificadores no son tan importantes las distribuciones de los ciclos de trabajo, si se conmuta a 
frecuencias elevadas, para reducir el contenido armónico de baja frecuencia. En nuestros 
cálculos se observa que las distribuciones simétricas presentan un espectro menos uniforme por 
debajo de la frecuencia de conmutación, e. d. tienen armónicos de baja frecuencia (entre el 
armónico 1 y el 40) altos y después baja mucho hasta volver a subir alrededor de la frecuencia 
de conmutación. Por su parte las distribuciones no simétricas, presentan una distribución mas 
plana alrededor de la frecuencia de conmutacióa Esto es favorable ya que atenúa los 
armónicos de baja frecuencia (los primeros 40 armónicos) más que en las distribuciones 
anteriores.
Se han comparado las distorsiones armónicas totales de la cuatro distribuciones. La 
conclusión es que sólo necesitaremos un filtro para las frecuencias de conmutación, ya que a 
frecuencias inferiores el contenido armónico es bastante bajo, siempre que la frecuencia de 
conmutación sea lo suficientemente alta. Esto reduce el tamaño del filtro de entrada y nos 
ayuda a cumplir la normativa europea sobre armónicos.
Los “Notebook” de Mathematica utilizados para el cálculo de los espectros se 
encuentran en el Anexo 5.
59
Capítulo 2 El control vectorial aplicado a rectificadores trifásicos
1
0 . 1
0 . 0 1
10g(|I|norm)
0 . 0 0 1
0 . 000 1
0 . 0 0 0 0 1
20 40 60 80 100
n-f)
Figura 2.15.: Espectro de la distribución básica (D. Representación de los 
primeros cien armónico de la corriente de entrada de una fase, normalizada, (fo = 
50Hz)
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Figura 2.16.: Espectro de la distribución básica (D. Representación de los 
primeros mil armónico de la corriente de entrada de una fase, normalizada. En el 
armónico seiscientos se observa claramente la frecuencia de conmutación, (fo -  
50Hz)
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Figura 2.17.: Espectro de la distribución utilizada por nosotros 0 . 
Representación de los primeros cien armónico de la corriente de entrada de una 
fase, normalizada, (fo = 50Hz)
o.i
0 . 0 1  
l 0 § ( |  l | n o r m )
0 . 0 0 1
7 r  nía
IIP II' II
r  i mr  ■ u n í  «pi i  a u n  i b  r a  n  n  ■ i 
I  l i l i  f  ' I  H T  '  ' I  I I  I  I I
» II I I ' I 1 ¡ I
i r i  i a n i  n í a  i n  r i
II i ' I  I P  I I I  ■■ '  I  I I ' I  I  I Ii> n i  i 1 i 1 r  i
o.oooi
o.ooooi
i  i  ¡  i  i  t  l i l i




Figura 2.18.: Espectro de la distribución utilizada por nosotros 0 . 
Representación de los primeros mil armónico de la corriente de entrada de una 
fase, normalizada. En el armónico seiscientos se observa claramente la 
frecuencia de conmutación, (fo = 50Hz)
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Figura 2.19.: Espectro de la distribución utilizada en [Boroyevic-91 ]. 
Representación de los primeros cien armónico de la corriente de entrada de una 
fase, normalizada, (fo = 50Hz)
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Figura 2.20.: Espectro de la distribución utilizada en (D- [Boroyevic-91]. 
Representación de los primeros mil armónico de la corriente de entrada de una fase, 
normalizada. En el armónico seiscientos se observa claramente la frecuencia de 
conmutación, (fo = 50Hz)
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Figura 2.21.: Espectro de la distribución utilizada en ® - [Vlatkovic-92]. 
Representación de los primeros cien armónico de la corriente de entrada de una 
fase, normalizada, (fo = 50Hz)
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Figura 2.22.: Espectro de la distribución utilizada en ®  - [Vlatkovic-92]. 
Representación de los primeros mil armónico de la corriente de entrada de una 
fase, normalizada. En el armónico seiscientos se observa claramente la 
frecuencia de conmutación, (fo = 50Hz)
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La distorsión armónica total (THD) de las cuatro distribuciones anteriores, la hemos 
calculado para los primeros 1000 armónicos. Además hay que tener en cuenta los armónicos 
de baja frecuencia que son a los que hace referencia la normativa y los que pueden tener una 
influencia más negativa sobre nuestro rectificador. Recordemos que la definición de distorsión 
armónica total es:
J E í
THD = V "~2 (2.28.)
En nuestro caso vamos a calcular la distorsión armónica (THD) de sólo los primeros 
1000 armónicos. Este cifra nos indica el contenido armónico de la distribución y nos será útil 
para comparar las cuatro distribuciones entre ellas.
© - distribución básica:
THDiooo = 140%
© - distribución propuesta por nosotros:
THD! ooo = 107%
(D - distribución propuesta en [Boroyevic-91]:
THDiooo = 142%
© - distribución propuesta en [Vlatkovic-92]:
THDiooo =110%
Se observa que el contenido más bajo en armónicos corresponde a la distribución 
propuesta por nosotros. Estos datos nos sirven para poder hacer una elección de la distribución 
teniendo en cuenta el contenido armónico.
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2.4.1.2. Rizado de corriente en la bobina de salida
El siguiente aspecto a tener en cuenta en la elección de la distribución de ciclos de 
trabajo es el reducir el rizado de corriente de salida. Observando la Figura 2.14. se puede 
deducir que para reducir el rizado de corriente será conveniente distribuir el tiempo muerto 
(do) entre los tiempos correspondientes a da y db. Las distribuciones (D y © ponen en práctica 
esta distribución mientras que las distribuciones © y (D no la hacen y por tanto presentarán un 
mayor rizado en la corriente de salida. Este criterio de selección es muy importante ya que 
influye en la selección del filtro de salida. Cuanto menor es el rizado necesitaremos un filtro de 
salida menor para el mismo rizado en la tensión de salida.
2.4.1.3. Reducción del número de transiciones
El tercer punto a tener en cuenta en la distribución es el reducir el número de 
transiciones para reducir el número de conmutaciones y así aumentar el rendimiento. 
Inicialmente, cuanto mayor número de cambio de vectores entren en juego, más transiciones 
tendremos. Esto se traduce en que la distribución © tiene menos transiciones (tres), mientras 
que la ©, CD y © son las que tienen más transiciones (cuatro). Se observa que puede estar 
reñido el reducir el número de transiciones con reducir el rizado de la corriente de salida. De 
todas maneras hay que analizar los subcircuitos correspondientes a cada vector espacial que 
entra enjuego para conocer realmente cuantos interruptores hay que conmutar cada vez. Esto 
sí que será una indicación de la perdidas de conmutación. No siempre tendremos que 
involucrar un número elevado de interruptores para pasar de un vector espacial a otro. Esto 
hace referencia al cuarto punto mencionado en nuestra lista de parámetros a tener en cuenta 
para elegir la distribución.
Los tres subcircuitos en nuestro caso particular y que se corresponden con el ejemplo 
de la Figura 2.5. se muestran en la Figura 2.23. Veamos como se asignan los ciclos de trabajo a 
interruptores particulares. Tengamos en cuenta primero la Tabla 2.1. En ella podemos observar 
que para generar los vectores espaciales que subtienden el hexágono (que llamamos vectores 
espaciales base) los interruptores que hay que activar y desactivar para pasar de un vector base 
a otro adyacente son dos. Por ejemplo, si queremos pasar del vector base I 2 al I3 debemos
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desactivar Snt y  activar Snr. Si por tanto debemos generar un vector espacial que se encuentre 
en el sector III y calculamos los ciclos de trabajo como la proyección del vector espacial 
buscado sobre los vectores base adyacentes, entonces le corresponderá da a I2 y db a I3. 
Basándonos en la Tabla 2.1. es fácil deducir que el ciclo de trabajo da le corresponderá a Snt y  
db a Snr- El resto del tiempo hasta completar el periodo de conmutación le corresponderá al 
tiempo muerto y para ello utilizaremos el vector nulo 8 ya que sólo tendremos que activar y 
aplicarle el ciclo de trabajo do a Sns. De esta manera podremos distribuir cada ciclo de trabajo, 
que corresponde a un vector espacial base, a interruptores particulares. Siguiendo además la 
sugerencia ya mencionada en [Holtz-92] podemos asignar a da al vector espacial base más 
cercano al vector espacial a generar y db al más lejano (aquí entendemos cercano y lejano en el 
sentido angular). Esto se traduce en que distinguimos dentro de cada sector dos subsectores de 
30°. Cuando el vector espacial esta en el primer subsector será el vector espacial base más 
cercano al que le corresponde da mientras que en el segundo subsector el ciclo de trabajo da le 
corresponderá al otro vector espacial base que limita el sector, que será ahora el más cercano. 
Para intentar clarificar vamos a volver al ejemplo Figura 2.7. Si el vector espacial a generar i 
está en el sector III y tiene una fase entre 90° y 120°, entonces da le corresponderá a I2 (por 
tanto a Snt) y db a í 3 (a S^). Si ahora i , que sigue en el sector III, tiene una fase entre 120° y 
150°, entonces da le corresponderá a I3 (a Snr) y db a í 2 (a Snt). El tiempo muerto do le seguirá 
correspondiendo al vector nulo 8 (Sns).
La tabla que resumirá esta asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares
será:
B M É I n n ü f e b h i h — al
i 0 0 do da db
da db do 0 0 i
0 1 0 d b do da
do da db 1 0 0
0 0 1 da db do
db do da 0 1 0
Tabla 2.3: Asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares en el 
rectificador BUCK.
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A continuación mostramos los tres circuitos equivalentes a lo tres vectores espaciales 






Figura 2.23.: Vectores espaciales I2, I3, 18 y  sus subcircuitos correspondientes.
Observamos de la Figura 2.23. y de lo dicho anteriormente, que el paso de un vector 
base a otro, incluyendo los vectores nulos involucra a dos interruptores, uno que pasa a OFF y 
uno que pasa a ON. Por lo tanto no habrá transición preferida de un vector a otro y será el 
número de transiciones de cada distribución el que indicará las pérdidas de conmutación. 
Recordemos que la distribución © tiene tres transiciones, mientras que la ©, (D y © tienen 
cuatro transiciones.
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2.4.1.4. Realización práctica
Por último queda por evaluar cual de las cuatro distribuciones son más fáciles de 
realizar prácticamente. La primera de ella es la más fácil al igual que la propuesta por nosotros, 
mientras que las que son simétricas respecto al centro del periodo de conmutación (ver Figura 
2.14.) serán más difíciles, debido a que necesitamos agrupar los ciclos de trabajo de la segunda 
mitad del periodo de conmutación al final de éste.
Esto nos lleva a la conclusión que la elección de la distribución es un compromiso. En 
nuestro caso el compromiso ha sido elegir una distribución que reduzca el rizado de la 
corriente de salida, tenga un contenido armónico de baja frecuencia reducido, aunque tenga 
una transición más que la mínima que se pueda obtener. Los resultados experimentales 
muestran que la elección ha dado unos resultados óptimos.
2.4.2. Distribución de ciclos de trabajo para el rectificador de tipo BOOST
La distribución de los ciclos de trabajo propuestos para un rectificador de tipo BOOST 
pueden ser varias. Describiremos la sugerida para el inversor equivalente que se corresponde 
con el vector espacial definido en la ecuación (2.20.) para el rectificador de tipo BOOST. 
Supongamos que el vector espacial v a generar está en el sector I, donde los vectores
espaciales base, son por tanto V, y V2. El ciclo de trabajo da le corresponderá al vector V, y 
db a V2 . Si tenemos en cuenta lo sugerido en [Holtz-92] entonces durante los primeros 30° del 
sector, da corresponde a V, y db a V2, pero durante los 30° siguientes da y db se intercambian, 
lo que se traduce en que da corresponde a V2 y db a V, (ver Figura 2.13.).
A continuación nos queda por asignar los ciclos de trabajo a interruptores particulares. 
Para ello tendremos en cuenta la Tabla 2.2. Observamos que la diferencia entre los vectores 
espaciales V, y V2 es sólo el conmutar Sps o Sns (ver Figura 2.25.). Esto nos puede llevar a 
asignarle el ciclo de trabajo correspondiente a V, (da) al interruptor Sns y el correspondiente a 
V2 (db) al interruptor Sps. Para generar el tiempo muerto do podremos utilizar el interruptor Snr
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(vector espacial nulo 8) si estamos en V, y Spt (vector espacial nulo 7) si estamos en V2. De 
esta forma podemos realizar toda la distribución de ciclos de trabajo a sus interruptores 
correspondientes.
Nos queda finalmente por distribuir el tiempo muerto (do) a lo largo del periodo de 
conmutación. Podemos seguir las distribuciones sugeridas para los inversores aunque no 
debemos olvidar que en los rectificadores las frecuencias de conmutación serán en general 
mucho mayores que en los inversores por lo que el problema de los armónicos generados de 
baja frecuencia no es tan importante (de hecho no se ha encontrado ningún estudio en la 
literatura de armónicos para rectificadores controlados por técnicas PWM de vector espacial, 
mientras que existen muchos para inversores). Si seguimos las técnicas sugeridas para los 
inversores deberíamos disponer el tiempo muerto en el centro del periodo y los ciclos de 
trabajo a su alrededor de forma simétrica como se sugiere en [van der Broeck-88]. Un estudio 
más reciente [Holmes-96] compara la distribución de los ciclos de trabajo de distintas técnicas 
de modulación en inversores y coincide con la conclusión de [van der Broeck-88]. Sólo 
debemos utilizar las distribuciones de ciclos de trabajo estudiadas para los inversores como 
orientación para nuestros rectificadores. Aunque la distribución de ciclos de trabajo es 
importante para reducir el contenido armónico, también hay que tener en cuenta si las 
transiciones que se hacen son realizables o no, si el paso de un vector base a otro se hace con 
el mínimo número de conmutaciones reales de conmutadores y si se corre algún riesgo 
adicional de, en el caso del BOOST, cortocircuitar la salida [Jiang-94]. En este último artículo 
se propone conectar un diodo en serie con la salida para así evitar que se cortocircuite 
accidentalmente el condensador de salida.
Como ejemplo, supongamos que nuestro vector espacial está en el sector II (Figura 
2.13.). Los dos vectores bases que subtienden este sector son el vector V, y V2. Siguiendo las 
recomendaciones que acabamos de exponer intentaremos realizar un distribución como la 
descrita en [van der Broeck-88]. Esto significa que debemos ordenar los vectores espaciales de 
la siguiente manera: V8, V l9 V2, V7, V2 V,, V8. Esta distribución se corresponderá con la 
siguiente representación gráfica de Figura 2.24. de un periodo de conmutación:
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da/2 < V 2  d | / 2 d 7 2
d °/ 3 |  1— |< V 3 |— 1 |< V
Figura 2.24.: Una posible distribución de ciclos de trabajo en un periodo de 
conmutación.
Recordemos que además cada vector espacial, que se activa durante un tiempo 
determinado por su ciclo de trabajo y el periodo de conmutación, representa un combinación 
real de interruptores. Los cuatro vectores que necesitamos en este caso son los cuatro 
subcircuitos que se muestran en la Figura 2.25.
De la Figura 2.25. se puede deducir que es más sencillo pasar del vector espacial V8 al
vector espacial Vt que a los otros tres ya que sólo hay que desactivar un interruptor (Snr) y 
activar otro interruptor (Spr). Esto ya nos indica que el criterio para determinar la distribución 
de ciclos de trabajo no es sólo el contenido armónico obtenido si no también los interruptores 
involucrados en la transición.
La asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares se muestra en la siguiente
tabla.
S e c t o r  ]  á 0 r d a s  r i  ¡ m '  i
1  1 — do8 d o7 d a  +  d<)7 d o8 1 — do7 d b  +  d o s
00
X
?1 d b  +  d o7 do7 do8 d a  +  d o s 1 -  d o7
$ f  ;k : í da +  d o7 1 -  d o s d o7 d b  +  d o s do8 1 -  d o7
T V ' i d<>7 1 — d o s d b  +  d o7 1 -  do7 do8 d a  +  d o s
V  d o7 d a  +  do 7 1 -  d o s 1 -  d o7 d b  +  d o s d o8
1 d b +  d o 7 d o 7 1 -  d o s da +  dos 1 — do7 dog
Tabla 2.4.: Asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares en e 
rectificador BOOST. Se cumple que do =  do? +  dos.
Se observa que hemos tenido que distinguir entre los tiempos muertos del vector nulo 7 
y el vector nulo 8 ya que ambos se utilizan en un sector, lo que no se hacía en el caso del 
rectificador BUCK, donde en cada sector se utiliza un solo vector nulo de los tres posibles.
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Figura 2.25.: Vectores espaciales V,, V2, V7, Vg, y  sus subcircuitos 
correspondientes.
2.5. Corrección del factor de potencia.
Además de lo descrito hasta ahora vamos a demostrar a continuación que el control 
vectorial aplicado a rectificadores trifásicos nos permite no sólo controlar la ganancia del 
rectificador (e. d. regular la tensión de salida) si no que podemos controlar y modificar el 
factor de desplazamiento de la corriente de entrada y así influir sobre la corrección del factor 
de potencia. El factor de distorsión ya va a ser mejorado por la distribución de ciclos de 
trabajo.
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2.5.1. Corrección del factor de potencia en el rectificador BUCK
Vamos a demostrar que la corriente de entrada por fase en promedio está en fase con la 
tensión de su fase correspondiente. Por tanto el factor de desplazamiento del rectificador es, en 
promedio, la unidad.
n
Figura 2.26.: Rectificador de tipo BUCK.
De la Figura 2.26. se puede deducir que
ir = (Spr—Snr) lo
is = (Sps-S„s) lo (2.29.)
it — (Spt-Snt) lo
Si ahora sustituimos cada interruptor por su ciclo de trabajo correspondiente, entonces 
obtenemos la expresión (2.30.).
ir — (dpr dnr) lo
is= (dps-dns) lo (2.30.)
ít ~ (dpfdnt) lo
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De las expresiones para da (2.14.) y db (2.15.) que hemos dado para el rectificador 
BUCK y teniendo en cuenta la asignación particular de los ciclos de trabajo a interruptores 
particulares (ver Tabla 2.3.) podemos calcular el paréntesis de las expresiones de la ecuación 
(2.30.) y para todos los sectores. Lo vamos a hacer para la primera expresión.
(< V -d J  =
da + db, sector I 
da, sec toril
- d h, sec tor III
-  da - d b, sector IV 
- d a, sector V
(2.31.)
dh, sector VI
Para calcular da y db en cada sector según las expresiones (2.14.) y (2.15.), necesitamos 
conocer el ángulo 0, que vale:









Tabla 2.5. : Tabla de valores de n dependiendo del sector. 
Entonces podemos calcular (dpr -  d„) para cada sector.
Sector I (0 = © t - ^ —)
6
( d p r  -  d n r )  =  d a +  d b  = y - (^sin^y -  ©t +11 y j  + sin(^ ©t -11 y j j  = y-cos(©t) (2.33.)
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Sector II (0 = co t--j)
6
Í ¡71 7t i 1
(dpr -  d„r) = da = — sin — -  cot+ — I = —cos(cot) 
I0  ^3 6 /  Ig
Sector III (0 = cot - —)
2
(dpr -  dnr) = -  db = “  7~sin( Cüt-~“) = J~COS(o)t)
10  ^ 2J  I0
Sector IV ( 6  = c o t-^ -)
6
(dpr -  dnr) = ~ da -  db = “  3" “  ©t + 5“ + S Ú l^ C D t -  j  = y - C O S ( í D t )
Sector V ( 0 = cot -  )
6
i . ( n  7t \  i , x
(dpr -  dnr) =  - da =  ~  ~ Sinl ~  -  COÍ +  7 ~  I =  —  COS(íOt)
I0 V 3 os 10
Sector VI (0 = c D t-^ )
2
(dpr -  dnr) =  db = T"sin( cot -  3-H = ~~cos(cot) 
10 v 2J  10
Deducimos de estos cálculos que (dpr -  dnr) vale siempre los mismo:
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De la misma manera se pueden calcular (dpS -  dns) y (dpt -  cL) de los que se obtiene:
(dps -  dns) = Y"Cos(ü)t -  p) (2.40.)
(dpt -  d„t) = y-cos((Dt + p) (2.41.)
o
Sustituyendo estas tres últimas expresiones en las de ir, is e it, obtenemos
ir = i cos(cot)
Ú = i cos(cot - p) (2.42.)
it = i cos(cot + p)
De lo que se deduce que las corrientes de entrada promedio (recordemos que son
pulsantes) están en fase con las tensiones de fase y por tanto el factor de desplazamiento es la
unidad. El vector espacial de la corriente de entrada estará en fase con el vector espacial de 
tensión que define nuestro sistema.
A partir de estas expresiones podemos deducir a su vez que el cálculo de los ciclos de 
trabajo se puede simplificar. En vez de utilizar la expresiones de (2.14.) y (2.15.) podemos 
calcular el ciclo de trabajo a partir de nuestro sistema trifásico de referencia. Si nuestro sistema 
está referido a la tensión trifásica entonces los ciclos de trabajo de nuestros interruptores los 
podemos calcular a partir de las siguientes expresiones (2.43.) y (2.44.):
para vx > 0
dpX 1, dpy 0 , dpz 0
d nx  = 1 -  g Vx
dny  = -  g Vy
dnz = -  g Vz (2.43.)
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para vx < 0
dpx = 1 + g vx 
dpy = g vy 
dpz = g v2
dnx 1 , dny 0, dm = 0 (2.44.)
donde
|vj > |vy| > |vz|: son las tensiones trifásicas normalizadas de un sector (por ejemplo, en 
la primera mitad del sector II, vx= vT, vy=vR, vz=vs).
g: es la ganancia de nuestro rectificador, es decir la variable a controlar para regular la
tensión de salida (antes lo representábamos por , donde i es la corriente de pico
lo
promedio a la entrada); 0 < g < 1
Si nosotros controlamos la fase del vector espacial de tensión de fase de entrada, 
definido en (2.45.), entonces podremos corregir el factor de potencia de nuestro sistema.
Vh = v(t) = - (  VR + Vsejp + VTe"jp ) (2.45.)
Dicho de otra manera, podemos referir nuestro sistema al vector espacial de tensión de 
entrada pero también podemos referirlo a cualquier vector trifásico que nosotros generemos. 
La realidad es que debido a que la corriente de entrada es pulsante es imprescindible el uso de 
un filtro de entrada con el consiguiente desplazamiento de la corriente de entrada respecto a la 
tensión. Si nosotros somos capaces de medir el desfase entre la corriente de entrada y la 
tensión entonces podemos dar a nuestro control como referencia no el vector espacial de 
tensión de entrada real Vta, si no un vector espacial de tensión tal que su desfase sea el 
opuesto al de la corriente de entrada (ver Figura 2.27.). De esta manera, la corriente de entrada 
de nuestro rectificador en promedio estará desfasada respecto a la tensión real de entrada (pero 
en fase con la tensión de entrada que le estamos suministrando como referencia) y si el desfase 
y la amplitud de la corriente es la apropiada, el factor de desplazamiento de la corriente de
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Figura 2.27.: 1^  representa la corriente de entrada al rectificador más el filtro 
(de ahí el desfase respecto a Vin, que es el vector espacial de la tensión de 
entrada). Iin Ttc es la corriente de entrada que construiremos a partir de nuestros 
vectores base para corregir el factor de desplazamiento. Al aplicar el vector 
I iB rec la corriente de entrada total Iin estará en fase con el vector espacial Vin.
Habrá limitaciones de la corrección del factor de desplazamiento para el caso del 
rectificador de tipo BUCK que no existen teóricamente si la bobina de salida se supone una 
fuente de corriente pero que sí existen si la salida es una bobina real. Al ser los interruptores 
unidireccionales en corriente y bidireccionales en tensión, la corriente sólo circula en un 
sentido. Si tuviésemos una fuente de corriente no tendremos problema ya que la corriente 
siempre estará forzada a circular en el sentido correcto. El cambio de fase simplemente 
cambiaría el funcionamiento de rectificador a inversor, pero debido a que nosotros no tenemos
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una fuente de energía a la salida no podemos cambiar de modo rectificador a modo inversor. 
Esta limitación se traduce en que la potencia suministrada por la fuente, P, debe ser siempre 
mayor que la potencia a la salida, Po.
p






P  -  3 Vrms Iirms COS9  (2.48.)
Po =  Vo lo (2.49.)
sustituyendo en (2.46.) las expresiones que hemos mostrado a continuación llegamos a que, el
ángulo máximo que podemos desplazar nuestra corriente promedio a la entrada del
rectificador, fijada la tensión de entrada ( V r m s ) ,  el rendimiento (q), la tensión de salida ( V o )  y 





El desfase máximo en nuestro caso vale:
CPmax = 82° (2.51.)
donde, V r m s  = 220V, gmaX = 1, q = 0.75 y V0 = 50V.
Ahora, la corrección máxima de la que seremos capaces dependerá de la corriente 
reactiva debida a nuestro filtro de entrada que debemos compensar, ya que la corriente reactiva
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que es capaz de suministrar nuestro rectificador está limitada por cpmax- Vemos que si la tensión 
de salida varía, entonces también variará el ángulo máximo que somos capaces de desfasar la 
corriente de entrada de nuestro rectificador. Hay pues que analizar cada caso particular 
independientemente.
2.5.2. Corrección del factor de potencia en el rectificador BOOST
Vamos a demostrar que la tensión de línea de entrada está en fase con la corriente de 
entrada del rectificador. A partir del esquema del rectificador tipo BOOST (ver Figura 2.28.) 
podemos deducir la expresión (2.52.) teniendo en cuenta que cada interruptor puede estar a 
ON o a OFF y sustituyendo ya directamente el interruptor por su ciclo de trabajo 
correspondiente.
n
Figura 2.28. : Rectificador de tipo BOOST.
Vrs — (d p r - d p s )  V o
Vst =  (dps-dpt) V0 (2.52.)
Vtr =  ( d p t - d p r )  Vo
Si tenemos en cuenta las expresiones que hemos demostrado antes para el rectificador 
BOOST (ver Tabla 2.2.) podemos llegar a la expresión (2.53.), donde a partir de la Tabla 2.4. 
de ciclos de trabajo asignados a cada interruptor en cada sector llegamos a que
79
Capítulo 2 El control vectorial aplicado a rectificadores trifásicos
( d p r - ^ H
da + d b, sector I 
da, sec toril 
- d b, sector ni
- d , - d b, sector IV (2‘53->
- d a, sector V 
dh, sector VI
Al ser las expresiones de da, db y do equivalentes entre el rectificador BUCK y BOOST 
salvo que la ganancia viene definida por la relación de corrientes para el BUCK y la relación de 
tensiones para el BOOST, podemos dar por buenos los cálculo ya hechos para el BUCK. De 
ahí que,
(dpT -  dps) = ~ ”cos(cot) (2.54.)
V
(dps -  dpt) = —  cos(o)t -  p) (2.55.)
V<)
(dpt -  dpr) = -j-cos(©t + p) (2.56.)
Vo
Sustituyendo estas tres últimas expresiones en las de vre, Vst y v*, obtenemos
vre = v cos(cot)
Vst = v cos(cot -  p) (2.57.)
Vtr =  V COS(C0t +  p )
Recordemos que el BOOST se puede suponer un rectificador alimentado por tres 
fuentes de corriente trifásicas. Nosotros por tanto podremos controlar la tensión de línea de 
entrada y además su desfase con respecto a la corriente de entrada.
Al igual que en el rectificador tipo BUCK tendremos una limitación en el ángulo 
máximo a corregir, ya que no podemos llegar al modo inversor, es decir el rectificador BOOST
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no puede suministrar energía a la red ya que no tiene fuente de energía en su salida y además 
sus interruptores sólo están pensados para funcionar como rectificador. Esto se traduce en 
que:
P = — (2.58.)
y además
VnMs = ^ g  (2.59.)
donde sabemos que,
P = -n/3 V ir m s  I r m s  coscp (2.60.)
Po = V0 lo (2.61.)
de nuevo a partir de (2.60.) llegamos a que, el ángulo máximo que podemos desplazar nuestra 
corriente promedio a la entrada del rectificador, fijada la corriente de entrada ( I r m s ) ,  el 
rendimiento (q), la corriente de salida (lo) y la ganancia máxima (gmax < 1) es,
V2I0 (2.62.)
El desfase máximo para un caso particular puede valer:
q w  = 71° (2.63.)
donde, I r m s  =  13A, gm ax =  1, q = 0.95 y I0 = 5A.
En el rectificador de tipo BOOST no necesitamos filtro de entrada ya que tenemos un 
inductor a la entrada. Esto significa que aunque el ángulo máximo es algo menor, el desfase
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debido al filtro de entrada también será menor, ya que el inductor estará dimensionado en 
función de la frecuencia de conmutación, que es alta.
2.6. Conclusión
En este capítulo se ha visto la aplicación del control vectorial a los dos tipos de 
rectificadores trifásicos, el rectificador tipo BUCK y el rectificador tipo BOOST. Se ha 
demostrado como es una herramienta útil que nos permite construir vectores de corriente o 
tensión de entrada con técnicas PWM.
Se ha explicado el proceso de distribución de ciclos de trabajo, donde se ha visto que 
existen muchas posibilidades. Para ayudar en la elección de la distribución óptima se han 
analizado cuatro distribuciones diferentes para compararlas y así poder elegir una de ellas. Hay 
que recordar que los ciclos de trabajo obtenidos directamente de las expresiones del control 
vectorial no se corresponden necesariamente con ciclos de trabajo de un interruptor particular, 
si no que hacen referencia a una configuración de interruptores, los que construyen un 
determinado vector base.
Por último se ha propuesto una técnica de corrección del factor de desplazamiento que 
nos permite obtener un factor de desplazamiento unidad. Las limitaciones de esta técnica están 
impuestas por el sentido del flujo de la energía que para el caso de los rectificadores descritos 
es unidireccional.
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3. Modelado de rectificadores trifásicos reductores y 
elevadores
3.1. Introducción
Una vez conocida la representación mediante vectores espaciales de los rectificadores 
trifásicos BUCK y BOOST estudiaremos su representación en pequeña señal. Obtendremos a 
partir de este estudio las ecuaciones que rigen los rectificadores tanto en régimen estático 
como dinámico. El estudio se hará aplicando las técnicas ya conocidas de promediado que se 
utilizan en estudio de convertidores DC-DC clásicos con algunas diferencias.
Un primer estudio de pequeña señal aplicando las funciones de conmutación y la 
obtención del modelo canónico se puede encontrar en [Ngo-84]. En este trabajo se propone 
una metodología para el estudio generalizado de convertidores conmutados. Inicialmente se 
obtienen las funciones de conmutación que asocian a los interruptores directamente el ciclo de 
trabajo, a continuación se calculan las ecuaciones que describen el sistema, luego se hace la 
transformación al marco de referencia móvil (ver capítulo 2) y por último se linealizan 
alrededor del punto de operación. Estos pasos nos llevan a las expresiones que describen tanto 
el comportamiento estático como dinámico y el modelo canónico. La transformación de marco 
de referencia es el único paso que no es necesario hacer en el modelado de convertidores 
DC/DC y sólo es necesaria en cuanto entre en juego una magnitud AC. Una vez descrita la 
técnica se aplica a inversores, rectificadores y cicloconversores. La transformación al marco de 
referencia móvil es conveniente, ya que simplifica las expresiones al hacerlas independientes del 
tiempo. Además el uso de funciones de conmutación simplifica el estudio al evitar el promediar 
las variables de estado, cálculo casi inabordable para un rectificador trifásico debido a los 
muchos estado existentes.
Como acabamos de decir, el cálculo de los modelos promediados no se realiza 
generalmente promediando las variables de estado, debido a la existencia de múltiples 
topologías o circuitos equivalentes a promediar. Como simplificación se promedian los estados
85
Capítulo 3 Modelado de rectificadores trifásicos reductores y elevadores
de los interruptores, sustituyendo simplemente las funciones de conmutación por sus 
respectivos ciclos de trabajo. Esto es equivalente a sustituir los circuitos conmutados por 
transformadores ideales [Rim-90]. Esta última técnica nos permite obtener las expresiones 
promediadas del sistema, siempre que se desprecien las resistencias parásitas existentes en 
nuestro circuito y que afectan a las fuentes de corriente y de tensión. Un método más general 
para la obtención de un modelo promediado es el presentado por [Sanders-91], donde no hay 
limitaciones para obtener el modelo promediado salvo la complejidad matemática. El método 
propuesto es válido incluso si las corrientes y tensiones no son lineales en cada estado entre 
conmutaciones (como es el caso de convertidores resonantes).
Otro trabajo que aborda el modelado de los rectificadores trifásicos con modulación 
PWM es [Hiti-95] en el se incluyen estudios de sistemas trifásicos no sólo bajo condiciones de 
alimentaciones o cargas equilibradas, si no también se estudia el caso para alimentaciones o 
cargas desequilibradas. El estudio demuestra que la utilización de alimentaciones no 
equilibradas afecta muy poco al modelo de pequeña señal del rectificador BUCK. El único 
resultado reseñable en un sistema desequilibrado es la aparición de armónicos de orden bajo, 
que son indeseables.
El modelado del modulador PWM también se estudia en [Hiti-95] donde se presenta la 
diferencia entre modulaciones de muestreo natural y muestreo uniforme y a su vez 
modulaciones con flanco de subida (retrasadas) o flanco de bajada (adelantadas). Este estudio 
es de gran actualidad al estar ganando terreno, sobre todo en aplicaciones trifásicas, los 
moduladores digitales. En este capítulo estudiaremos el modulador para el caso particular de 
un rectificador tipo BUCK.
De las dos topologías que hemos presentado hasta ahora, la preferida sigue siendo el 
rectificador elevador a tipo BOOST, debido a su mayor rendimiento y corrientes de entrada 
continuas. El control de la corriente de entrada nos permite controlar el factor de potencia (ver 
capítulo 2) y nos permite implementar con relativa facilidad técnicas de control en principio 
utilizadas para rectificadores monofásicos al poder utilizar controladores independientes por 
cada corriente de fase. Esto simplifica el control y permite el uso de controles analógicos 
[Mao-96].
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Para el rectificador BUCK no se han realizado tantos estudios respecto a su control, ya 
que su topología implica un control más complejo (no se puede realizar por fase 
independientemente) y además tiene otras dos desventajas como son su menor rendimiento y 
su corriente de entrada pulsante. Esto último implica la necesidad de un filtro de entrada. La 
existencia de este filtro de entrada representa una degradación del factor de desplazamiento de 
la corriente de entrada, con la consiguiente disminución del factor de potencia. Técnicas de 
corrección del factor de desplazamiento se presentan en [Wang-92] y [Hiti-91]. En [Wang-92] 
se presenta un solución haciendo el análisis del rectificador incluyendo el filtro de entrada. No 
se utiliza control vectorial y la realización del control se hace mediante DSP. Pero la 
complicación es tal que se necesitan dos DSPs. En [Hiti-91] se propone una corrección 
aproximada aprovechando la existencia de un lazo de control de corriente de salida y que el 
filtro de entrada es de alta frecuencia y por tanto presenta una factor de desplazamiento 
relativamente pequeño. Nosotros proponemos una corrección del factor de desplazamiento 
basándonos en el principio del control vectorial que hemos descrito en el capítulo 2. La 
solución propuesta no aumenta el cálculo a realizar por el DSP y se basa en un lazo de 
realimentación independiente.
3.2. M odelado del rectificador reductor
Para el modelado del rectificador reductor o tipo BUCK debemos partir de las 
funciones de conmutación que ya se introdujeron en el capítulo 2. Estas funciones representan 
las limitaciones inherentes a la topología BUCK ya que no se puede cortocircuitar la entrada 
(son fuentes de tensión) y no se puede dejar en circuito abierto la salida (es una fuente de 
corriente). La expresión que describe estas limitaciones es
Sjr + Sjs + Sjt = 1, je{p, n} (3.1.)
donde
Sjk=l, interruptor cerrado (3.2.)
Sjk = 0, interruptor abierto (3.3.)
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El circuito equivalente del rectificador reductor recordemos que es:
r t
6
Figura 3.1.: Rectificador tipo BUCK.
En el estudio que presentamos vamos a utilizar la notación matricial en vez de la 
notación compleja que utilizamos en el capítulo anterior. Por tanto representaremos los 
vectores espaciales y los operadores mediante vectores y matrices respectivamente. De esta 
forma sólo trabajaremos con números reales. Las función de conmutación que relaciona el 
vector espacial de la corriente de entrada con la corriente de salida es:
i s - Sr Pr nr
‘ s = s. 1 cn e
_ t _ . s * -v
(3.4.)
y para la tensión de salida tenemos que:
m - T r  i
S p , -S„ V R
V P« = S p . -S„ v s




El promediado de la funciones de conmutación se realiza sustituyendo estas funciones 
por el ciclo de trabajo que le corresponde a cada interruptor. Este promediado sólo es valido si 
la relación entre la frecuencia de conmutación y la frecuencia de red es muy grande. Para que
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el error sea del orden del 5% debemos tener una relación superior a fs/fred=50. Volviendo a 
escribir ahora las expresiones (3.1.), (3.4.) y (3.5.) ya promediadas tenemos:
dj, + dj, + djt =■ 1, je{p, n} (3.6.)
I , = d i L (3.7.)





d = ds = dps - d „
A tLi - d «
>i =




El circuito equivalente ya promediado para el rectificador BUCK se muestra en la 
Figura 3.2. donde se han representado en un circuito las expresiones (3.7.) y (3.8.) y añadiendo 
el filtro de salida.
89




Figura 3.2.: Modelo promediado del rectificador trifásico tipo BUCK. Las 
fuentes representadas por un círculo son independientes mientras que las 
representadas por un cuadrado son fuentes dependientes de otra variable. Las 
funciones de conmutación está representada por el área encuadrada por trazo 
discontinuo.
3.2.1. Cambio de marco de referencia
El siguiente paso es la transformación de coordenadas, e. d. cambiar del marco de 
referencia fijo {a -fi) al móvil (d-q). De esta manera nuestras ecuaciones no dependerán del 
tiempo y el sistema se podrá suponer invariante con el tiempo lo que simplifica el diseño del 
control. En el capítulo 2 vimos el cambio de coordenadas en notación compleja pero aquí 
utilizaremos notación matricial.
Los cambios de coordenadas en notación matricial necesitan una matriz de cambio de 
coordenadas T. Entonces los cambios se realizarán multiplicando por dicha matriz o su inversa 
para cambiar de un sistema de referencia a otro.
donde xrot es el vector espacial en el marco de referencia rotativo (d -q) y i  es el mismo 
vector en el marco de referencia fijo (a -p ) .
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Si suponemos que nuestro sistema es un sistema trifásico equilibrado y de frecuencia 
angular cd, entonces la matriz de transformación es:
T =
2tc 2 n
COS(CDt) COS((Dt-— ) COS((Dt + — )
2 7 1  2 7 1
-  sin(cot) -  sin(a>t -  — ) -  sin((ot + — )
(3.13.)
Una variable del marco de referencia fijo (a-p) se transformará al móvil (d-q), 
disminuyendo su dimensión (pasará de tener tres elementos a tener dos). Indicar que esto no es 
necesariamente así, si el sistema trifásico no es equilibrado.
Las tres variables trifásicas en el sistema fijo (a-p) son,
xr(t)= Xmcos((at+ (p)
2 7 1
x,(l) = Xmcos(a>t-— +(p) (3.14.)
x.(t) = Xmcos(<at + y -  + <p)
pasarán después de la transformación al sistema móvil (d-q).
Xd = Xm cos(<p) (3.15.)
x, = -X m sin(<p) (3.16.)
La transformación inversa se hace mediante la matriz inversa que en este caso coincide 
con la transpuesta.
x = Tt i ro í (3.17.)
Hay que tener en cuenta las siguientes características de nuestra matriz de 
transformación:
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T T t = - I 2x2
TtT =
1 2 2 
4  i 42
4  - i  i
(3.18.)
(3.19.)
Y la derivada vale
d -  dTT -—x =  x + T — —
dt dt "• dt (3.20.)
Si ahora realizamos el cambio de coordenadas de todas nuestras variables para pasar al 
marco de referencia móvil los vectores espaciales son:
donde
*¡_rot ~~ d  r o t ^ L (3.21.)
v _<jT v = d T TTtv = —dT v





v. =i rot L.V
(3.25.)
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El circuito equivalente promediado para el rectificador BUCK en el marco de referencia 
móvil (d-q) se muestra en la Figura 3.3. Vemos que se ha simplificado, ya que ha pasado a 
tener sólo dos fuentes, tanto de corriente como de tensión dependientes. Esto es debido a que 
al ser el sistema equilibrado, una de las magnitudes es dependiente de las otras dos. Las dos 
componentes d y q que tenemos, se corresponden con el eje d y q del marco de referencia 
móvil y se corresponden con la componente reactiva (q) y activa (d) del circuito. La corrección 
del factor de potencia consistirá en eliminar al componente q de nuestro sistema (siempre que 
el sistema móvil esté alineado con vector espacial de tensión v. y por tanto sólo tenga 
componente d).
(^ )  íd d„iL
,(í )
I 3/2 á, v,
3/2 d„v,
Figura 3.3.: Modelo promediado del rectificador trifásico tipo BUCK en el marco 
de referencia móvil (d-q). Las fuentes representadas por un círculo son 
independientes mientras que las representadas por un cuadrado son fuentes 
dependientes de otra variable.
Una vez obtenidos los modelos promediados vamos a calcular las expresiones que rigen 
el comportamiento del rectificador en estado estático y estado dinámico.
3.2.2. Análisis estático y dinámico del rectificador tipo BUCK
El siguiente paso a realizar es obtener las expresiones que describen el comportamiento 
tanto en estado estático como en estado dinámico del rectificador. Para conocer el 
comportamiento estático buscaremos primero las ecuaciones de gran señal que describen el 
sistema promediado. El comportamiento dinámico lo calcularemos perturbando el sistema
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promediado alrededor de su punto de operación y linealizando. Las ecuaciones a utilizar son 
(3.21.) y (3.22.). Nos fijaremos en la Figura 3.4. ya que vamos a tener en cuenta los elementos 
parásitos tanto de la bobina como del condensador. El estudio para el convertidor BUCK se 
puede encontrar en [Sanchis-93] donde se puede comparar los resultados con los obtenidos 
aquí.
( ± )  ddiL
3/2 dH v,
Figura 3.4.: Modelo promediado del rectificador trifásico tipo BUCK en el marco 
de referencia móvil (d-q) con elementos parásitos. Las fuentes representadas por 
un círculo son independientes mientras que las representadas por un cuadrado 
son fuentes dependientes de otra variable.
Las ecuaciones que describen el circuito son:
(3.26.)
C| i  + y ^ - R cC ^  = iL- ^
R j  dt c dt L R
(3.27.)
sustituyendo ahora (3.22.) en (3.26.),
T diL 3-¡x . _
L - ^ - = 2 d ro t V i _ r o t - V 0 - l L R L (3.28.)
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La ecuaciones (3.27.) y (3.28.) son las que describen mi sistema. Perturbando las 
variables obtendremos la ecuaciones que describen el sistema tanto en régimen estático (DC) 
como en régimen dinámico (AC).
L^ = f [ (D. + a . } o v a , ) ]
'(V4 + v4)
(Vq + vq) -(V . + v0) - R L(It + Í )  (3.29.)
(3.30.)
Pasando al dominio de Laplace para simplificar las ecuaciones y suponiendo las 
condiciones iniciales nulas, tanto de Íl como de vo, tenemos que:
XLs = | [ ( D d + dd) (Dq + dq)]
(Vd + vd)'
- (V 0 + V , ) - R t (IL+ O  (3.31.)
V0C{ 1+ ^ ) - I R C C S = ( I L+ l ) - (v° +vo)R
(3.32.)
Despreciando los términos de segundo orden, tenemos las ecuaciones tanto para el 
comportamiento estático (DC) como dinámico (AC).
0 = 2 ( V dVá+DqVq) - V 0- R LIL
V
° — ~~zr~L R
>DC (3.33.)
1  = ^ 7 - ^ r r ( D d vd+ Dq v0 + v ddd+ v adq) -
2(Ls + Rl )
R C  ^ ^  *L
(Ls + Rl )
Voll +  ; R  + ^ ¡ J " c í (1 + R c C s)
AC (3.34.)
Las expresiones que regirán el sistema en régimen estático y régimen dinámico se 
obtienen reagrupando (3.33.) y (3.34.).
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y en régimen dinámico
3 (RcCs+l)(Ddvd +D qvq + Vddd + Vqdq) Rvn =
2 f  R + R c ]LC s2 +




r + r l r + r l >
s +1
r + r l (3.37.)
Tendremos varias fimciones de transferencia que nos indican la dependencia de nuestras 
variables con ambas variables de control, da y d q .  Las expresiones son:
v0 3 RrCS +1
dd 2 ^ f  R+R-cl
/
d LC s2 +L R + R l J VR.C +
RR,
R + R, R + R
s +1
- 5 - v




2  „ f  R + R cl fq LC s2 +




R + R l R + R l ,
s + 1
R + R, q
(3.39.)
Como nuestro marco de referencia móvil está referido al vector espacial v. (porque así 
lo hemos elegido nosotros), esto significa que v¡ no tendrá componente q, e. d. vq=0. Esto 
simplifica nuestras ecuaciones que quedan como:
V„ = -  R DdVd 





LC R + R c l
/
s2 +
VR + RL J \
RR,
+Rr C +
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Estas funciones de trasferencia tanto en régimen estático como dinámico, son muy 
parecidas a las ya conocidas para el convertidor BUCK DC-DC. Por tanto el análisis dinámico 
será muy parecido. Sólo debemos tener en cuenta que existe otra variable a controlar que es dq. 
La expresión (3.40.) coincide con la deducida en el capítulo 2 a partir del balance de potencias 
si sustituimos Dd por g, para el caso particular donde Dq=0, y despreciamos la resistencia Rl. 
La variable de control dq sirve para controlar y corregir el factor de potencia, teniendo en 
cuenta (3.21.). A continuación calcularemos además la impedancia de salida y la 
audiosusceptibilidad.
3.2.2.1. Impedancia de salida
Por definición, la impedancia de salida se determina cortocircuitando las fuentes de 
tensión y añadiendo una fuente de corriente a la salida. La Figura 3.5. muestra el modelo a 
estudiar.
Figura 3.5.: Modelo promediado del rectificador trifásico tipo BUCK con la 
perturbación ig a la salida para determinar la impedancia de salida.
Las ecuaciones de este circuito son
_ CÜ ¥ . „
L ^  — - v 0 —il Rl (3.42.)
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C|l + y ^ - R cc ^ - R cC ^  = iL+ig- ^R J  dt c dt c dt L 8 R (3.43.)
pasando al dominio de Laplace, perturbando y quedándonos sólo con las señales en pequeña 
señal que son las que nos interesan,
¡lL s  =  - v 0 -  ¡lR ,, (3.44.)
c 4 l  + ^ J v ° - RcCsiL- RcCX = X + X - ^ ' (3.45.)
Sustituyendo (3.45.) en (3.44.) obtenemos la misma expresión para la impedancia de 
salida en lazo abierto que para el convertidor BUCK DC-DC, lo que era de esperar ya que el 
circuito de salida es el mismo.
7 _ X q. _ RRc




s + s R. RR„ 1
1 1
L R + Rp L R + Rr. C>
+
LC




Para el cálculo de la audiosusceptibilidad utilizaremos la ecuaciones (3.34.). Dado que 
el marco de referencia móvil está alineado con el vector espacial de tensión de entrada Vq = 0, 
la única variable que influye en nuestro sistema es Vd. Perturbándola, obtenemos:
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Reagrupando ambas ecuaciones obtenemos la audiosusceptibilidad en lazo abierto,
F = — =i/a ~
D. R(RcCs + l)
vd r  + r l
LCÍ R + R c l
f
s 2 +
V R  +  R f J V
_ r r l lR cC+ _ _ C +
R + Rl R + Rl >
(3.48.)
s + 1
Tanto la impedancia de salida y como la audiosusceptibilidad calculadas en este 
capítulo son para el rectificador tipo BUCK en lazo abierto. Las medidas de estas dos 
magnitudes son generalmente para lazo cerrado, donde por tanto mejoran en gran medida 
como se demuestra en [Sanchis-93].
3.3. M odelado del rectificador elevador
El estudio del rectificador elevador es algo más complejo que el del reductor y como
veremos no se obtienen expresiones tan sencilla ni tan parecidas al convertidor BOOST
DC/DC. Para el modelado del rectificador elevador o tipo BOOST debemos partir de las 
funciones de conmutación que ya se introdujeron en el capítulo 2. Estas funciones representan 
las limitaciones inherentes a la topología BOOST ya que no se puede cortocircuitar la salida 
(es una fuente de tensión) y no se puede dejar en circuito abierto las entradas (son fuentes de 
corriente). La expresión que describe estas limitaciones es
SPk + S„k=l, ke{r, s, t} (3.49.)
donde
Sjk=l, interruptor cerrado (3.50.)
Sjk = 0, interruptor abierto (3.51.)
El circuito equivalente del rectificador elevador recordemos que es:
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± ) v sr i
nr
Figura 3.6.: Rectificador tipo BOOST.
En el estudio vamos a utilizar la notación matricial como para el rectificador BUCK. 
Representaremos los vectores espaciales y los operadores mediante vectores y matrices 
respectivamente y así sólo trabajaremos con números reales. La función de conmutación que 
relaciona la corriente de salida y el vector espacial de corriente de entrada es:
,p = j
- - T_
s - s i _ iF PS r s
s -S„, i — iPS p« *s 4t
.s * 1 W ■g i —
(3.52.)
y para la tensión de entrada (en los puntos medios entre los interruptores) tenemos que:
"|T
El promediado de la funciones de conmutación se realiza sustituyendo estas funciones 
por el ciclo de trabajo que le corresponde a cada interruptor. Este promediado sólo es valido si 
la relación entre la frecuencia de conmutación y la frecuencia de red es muy grande. Volviendo 
a escribir ahora las expresiones (3.49.), (3.52.) y (3.53.) ya promediadas tenemos:
dPk +  d nk = l, k e { r , s, t} (3 .54 .)
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i p = d T ¡,





d = d* = dp.-dp,
A . d. 1 Q- ■g i
(3.57.)
T 1







íst ~ 3 i.
Á . _it 1
(3.58.)
V s =
V -  V.
v. -  V.
vt -v_
(3.59.)
Para obtener el circuito equivalente hay que incluir las fuentes de tensión de entrada. 
Definimos un nuevo vector espacial para la tensión de entrada (antes de los inductores). 
Llamaremos a este vector espacial el vector generador:
V RS _ V R - V S
M
II V ST = V S " V T
i
s>
i _V T - V R_
(3.60.)
Para obtener la relación entre el vector espacial generador y el vector espacial de 
tensión de entrada estudiaremos el siguiente circuito,
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Figura 3.7.: Sección de entrada del rectificador tipo BOOST. 
y de la Figura 3.7. podemos deducir (3.61.)
d
L-j(»r - i , )  = vra- v „  
L^ ( i , - i , ) = vsT- vs.
T d r
dt( l , - l r )  = Vre_ '
(3.61.)
que en notación vectorial y según las definiciones dadas antes para los vectores espaciales 
queda como
3 L ^ = v , - v ,  (3.62.)
Traduciendo las expresiones (3.55.) y (3.62.) a su circuito equivalente obtenemos el 
circuito equivalente ya promediado para el rectificador BOOST que se muestra en la Figura
3.8.
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Figura 3.8.: Modelo promediado del rectificador trifásico tipo BOOST.
3.3.1. Cambio de marco de referencia
A continuación cambiaremos nuestro sistema del marco de referencia fijo (a - f )  al 
móvil (d~q) para simplificar las ecuaciones. Utilizaremos las expresiones ya introducidas para 
el rectificador tipo BUCK.
El cambio de coordenadas de nuestras variables para pasar al marco de referencia móvil 
nos lleva a:
= | T í l = | T á v0 = d rolv0 (3.63.)
ip = d T I, (3.64.)
Para transformar la ecuación (3.62.) sustituiremos primero los vectores en el marco de 
referencia fijo por las expresiones dadas por (3.17.), obteniendo
A iX tt
dt v 33 L ^ | t T  ' ¡j r0, I = TTv ~ .  - T Tv,_roI (3.65.)
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si aplicamos la ecuación (3.20.) para derivar la expresión anterior y tenemos en cuenta (3.13.) 
obtenemos,








2 7 1 .




2 7 t ,
sin(cot +  — ) COS(íDt +  — )
(3.67.)
Si sustituimos (3.66.) y (3.67.) en (3.65.) y multiplicaremos por T, obtenemos
dTT- 
T - — i. „ .+TT
dt i rot
t  _ _ L / t t t v - T T Td v ) 
dt 3L' *-rot r0‘ °/ (3.68.)




dÍ:7  ^  *i_rot 1 ( — ~¡ \





V i rot = (3.72.)
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El sistema promediado para el rectificador BOOST en el marco de referencia móvil (<d-  
q) se simplifica y pasa a tener sólo dos variables y está descrito por las expresiones (3.64.) y 
(3.69.). Al igual que en el BUCK sincronizaremos nuestro sistema móvil con el vector tensión 





3/2 dH i 3/2 dn i3coL i,
v,gq
Figura 3.9.: Circuito equivalente del rectificador BO O ST en el marco de 
referencia móvil (d-q).
Obsérvese que en el rectificador tipo BOOST aparece un término cruzado entre la 
corriente active (id) y reactiva (i<,). Este término complica la corrección del factor de potencia 
ya que hay una interferencia cruzada entre ambos términos.
3.3.2. Análisis estático y dinám ico del rectificador tipo  BO OST
Para el análisis estático y dinámico seguiremos los mismos pasos que para el 
rectificador BUCK. Obtendremos las expresiones que describen el comportamiento tanto en 
estado estático como en estado dinámico del rectificador y para conocer el comportamiento 
estático buscaremos primero las ecuaciones de gran señal que describen el sistema promediado. 
El comportamiento dinámico lo calcularemos perturbando el sistema promediado alrededor de
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su punto de operación y linealizando. Las ecuaciones a utilizar son (3.63.), (3.64.) y (3.69.). 
Para el estudio del rectificador no vamos a tener en cuenta los elementos parásitos. Las 




1 0 i rot
rot t  (
+  = = ----
dt 3L'
(3.74.)
c ^ ! > = 2 a * 7
dt 2 rot Lrot R
(3.75.)
Perturbando las variables obtendremos las ecuaciones que describen el sistema tanto en 





v i + 3L-J- dt
Vid + Vgd 
^ g q  V gq
Dd + dd 
Dq + dq
(V0 + v0) (3.76.)




Pasaremos al dominio de Laplace para simplificar las ecuaciones. Suponiendo las 






+ 3Ls V8d+ ^  
^gq + vw
D d +  d d
Dd+ l j
(V0 + v„) (3.78.)
3 ^v0Cs = - [D d + dd Dq + dq] !d + % (Vq + Vq) R
(3.79.)
Despreciando los términos de segundo orden, tenemos las ecuaciones tanto para el 
comportamiento estático (DC) como dinámico (AC).
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-  3LcoIq = V^ j -  D d V0 
3Lo>Ii = V gq- D qV0
0 = f ( DdId+DqIq) - ^
DC (3.80.)
-  3Lto i, + 3Ls ij = -  Dd v0 -  V0dd
3Lcoid +3Ls(, = -  Dqv0 -  V0dq
v0Cs = | ( D dI  + 3dId + Dq\  + dqIq) -  ^
AC (3.81.)
Las expresiones que describen el sistema en régimen estático y régimen dinámico se 
obtienen reagrupando (3.80.) y (3.81.) respectivamente.
En régimen estático
v ’ - f 3 E Í (D‘v « - IW
(3.82.)






y en régimen dinámico
V n =
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Para simplificar las ecuaciones vamos a alinear el marco de referencia móvil con el 






Aunque la función de transferencia en régimen estático exhibe un signo negativo, este 
es debido a que Dq toma valores negativos. Esto es lógico si se tiene en cuenta que el 
rectificador es de tipo BOOST, por lo que sus inductancias de entrada retrasarán la corriente lo 
que requiere un valor de Dq negativo. En la realidad lógicamente el ciclo de trabajo
correspondiente a Dq no es negativo, si no que el vector d estará retrasado con respecto a 
vector de tensión de entrada.
y en régimen dinámico
v ° = - i ¿ D<v *




2LC( s + ¿ ) ( s 2+® 2) + s(Dd + D5)
/








/ \  /
s - © —
V q *
/ (:






K - d <v»)
(3.89.)
Las dos funciones de transferencia que obtendremos a partir de (3.89.) nos indican la 
dependencia de nuestras variables con d¿ y d<,. Las expresiones son:
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-V 0D, s -c o
V D
( s 2  +  g > 2 )
q' co
D,V0
2LC s + ¿ ) ( s2+“2) + s(D< + Di¡)
(3.90.)




( v * - D dv 0)
2LC(s+¿ ) ( s2+<°2M D<+D<)
Vemos que para el caso del rectificador tipo BOOST las funciones de transferencia no 
coinciden con las del convertidor BOOST DC-DC. Esto es debido a la existencia de un acoplo 
entre las variables d y q de corriente al tener el sistema las bobinas de entrada en la parte de 
trifásica. Esto significa que al hacer el cambio de marco de referencia se ven afectadas por la 
transformación, complicando las ecuaciones. Además se observa que el punto de operación (un 
Dd y Dq determinados) influye sobre la situación de los polos y los ceros de la función de 
transferencia, lo que complica el diseño del lazo de control.
3.3.2.1. Impedancia de salida
Por definición, la impedancia de salida se determina cortocircuitando las fuentes de 
tensión, dejando en circuito abierto las fuentes de corriente y añadiendo una fuente de corriente 
a la salida. La Figura 3.5. muestra el modelo a estudiar.
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Figura 3.10.: Modelo promediado del rectificador trifásico tipo BO O ST con la 
perturbación ig a la salida para determinar la impedancia de salida. Las fuentes  
de corriente que afectan al circuito se han dejado en circuito abierto.
La ecuación de este circuito es muy sencilla
c l M . - R  <3-92->
y pasando al dominio de Laplace, perturbando y quedándonos sólo con la pequeña señal,
*°C s= l - i  (3-93)
La expresión para la impedancia de salida en lazo abierto para el rectificador trifásico 
tipo BOOST sin elementos parásitos es.
z - - 4 - s ! tt <3 9 4 >
3.3.2.2. Audiosusceptibilidad
Para el cálculo de la audiosusceptibilidad utilizaremos la ecuaciones (3.89.) y sólo 
debemos conocer la dependencia con la tensión de entrada que sólo tiene término d ya que está 
alineada con el marco de referencia móvil,
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2 L C ^ s + ^ ) ( s 2 +co2)+ + D2)
1 f  D ^
V „ h D h S  +  CO— - (3.95.)
reagrupando obtenemos la audiosusceptibilidad en lazo abierto,
(3.96.)
Tanto la impedancia de salida y como la audiosusceptibilidad calculadas en este 
capítulo son para el rectificador tipo BOOST pero en lazo abierto. No vamos a entrar más en 
el estudio del rectificador de tipo BOOST y nos vamos a centrar en el rectificador de tipo 
BUCK. En [Hiti-95] se puede encontrar también el estudio en pequeña señal de los inversores 
y además se describe una metodología para medir las funciones de transferencia.
3.4. Análisis de moduladores PW M
Para conocer el modelo completo de todo sistema controlado, no solo necesitamos 
conocer el modelo del subsistema de potencia si no también el modelo del subsistema de 
control. El subsistema de control incluye todos los circuitos necesarios para el correcto 
funcionamiento del subsistema de potencia. Además es éste subsistema el que debemos 
modificar para obtener las características dinámicas y estáticas que deseamos.
En sistemas controlados por la técnica de modulación de anchura de pulso (PWM) 
tenemos una etapa que es el modulador que convierte la señal analógica de control en una 
señal modulada en anchura de pulso. Este modulador tiene una respuesta en frecuencia y una 
función de transferencia que vamos a estudiar. El estudio está motivado por la introducción del 
uso de moduladores digitales, por lo que queremos conocer las limitaciones de estos 
moduladores digitales frente a los clásicos de tipo analógico. El uso de moduladores digitales 
aumentará el desfase con lo que el sistema pierde margen de fase y para obtener un margen de 
fase equivalente al sistema analógico debemos reducir el ancho de banda.
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El estudio más actual y completo lo encontramos en [Hiti-96] donde se hace un análisis 
comparativo entre los moduladores analógicos y digitales.
Vamos a distinguir cuatro formas distintas de modulación. Por una lado tendremos la 
modulación de muestreo natural o continuo y por otro la modulación por muestreo uniforme. 
Es esta última la que se asocia a sistemas digitales. Además podemos distinguir los sistemas 
modulados por flanco de subida o por flanco de bajada. En la Figura 3.11. se observan estos 
cuatro tipos de modulación.
modulación por flanco de bajada modulación por flanco de subida
a)a)
b)
Figura 3.11.: Diferentes tipos de modulación PWM. Distinguimos entre la 
modulación por flanco de bajado y  de subida y  dentro de estas a su vez entre a) 
muestreo natural o continuo y  b) muestreo uniforme.
Para obtener las funciones de transferencia en pequeña señal perturbaremos la señal 
moduladora con una señal periódica de una frecuencia fija y compararemos esta señal con el 
contenido armónico de la señal modulada a la salida y referida a la frecuencia de entrada.
Si la señal de entrada es,
d = D + d = D + d m cos(corat) (3.97.)
entonces la componente de la frecuencia ©m de la salida para el muestreo continuo o natural 
vale,
112
Capítulo 3 Modelado de rectificadores trifásicos reductores y elevadores
V  = dm cos(<amt) (3.98.)
Observamos que la fimción de transferencia para el modulador natural o continuo tiene
s
como fimción de transferencia (— ) la unidad siempre que la amplitud del diente de sierra sea la
d
unidad. Si la amplitud no es la unidad, entonces la fimción de transferencia vienen multiplicada 
por la inversa de la amplitud del diente de sierra. En nuestro caso particular con amplitud 
unidad,
M(com) = |  = l (3.99.)
d
Si el muestreo es uniforme, entonces la fimción de transferencia cambia y 
distinguiremos además entre la modulación por flanco de subido y por flanco de bajada, lo que 
antes no representaba ninguna variación en la fimción de transferencia. Ambas expresiones son 
según se demuestra en [Hiti-96] y ya se demostró en [Middlebrook-81]:
- j2nD —
M(com) = e "■ (3.100.)
C Q _
- j 2 n ( l - D ) —^
M («oJ = e «• (3.101.)
La expresión (3.100.) corresponde a la modulación de flanco de bajada y la expresión 
(3.101.) a la modulación de flanco de subida. Se observa que ambas expresiones sólo 
introducen retrasos en fase y no modifican la ganancia ya que hemos supuesto amplitud unidad. 
Si la amplitud no es la unidad entonces volverá a aparecer un factor proporcional a la inversa 
de la amplitud. Estos retrasos en fase limitan de forma importante el margen de fase que se 
puede alcanzar, caso de utilizar un control digital como es usual en moduladores PWM para 
control vectorial.
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3.4.1. Análisis de moduladores PWM para moduladores de control vectorial
Todas las expresiones obtenidas hasta ahora son para moduladores en un marco de 
referencia fijo. Para aplicar estos resultados a un modulador de control vectorial, seguiremos el 
proceso sugerido en [Hiti-96]. Los pasos son los siguientes:
1. Introducir una perturbación en una de las componentes del vector espacial del 
modulador en el marco de referencia móvil, d rot.
2. Realizar la transformación inversa y pasar al marco de referencia fijo, en un instante 
dado, donde le aplicamos el retraso obtenido para los moduladores PWM generales.
3. Volver al marco de referencia móvil y comparar ambas funciones del modulador, 
para obtener la fimción de transferencia.
Para nuestro caso, e. d. el rectificador reductor o tipo BUCK, el vector del modulador 
es (3.23.). Perturbaremos sus componentes alternativamente. Comenzando con dd, obtenemos
Dd ’Dd +d»c°s(<omt)‘
.  _ Dq
(3.102.)




/ 2:1 Xcos(cot + — )
-  sin(cot)
2n
sm(cot -  — )
2 n Xsm(ot + — )
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Dd cos(oot) + dm cos(co mt)cos(cot) -  Dqsin(cot)
— 271 271 271
d = Dd cos((ot - — )+ dm cos(co mt) cos(©t - — ) ■- Dqsin(o)t -  — )
2 tt 27t 271





d. = D, + ds
_d,_ D,. A
(3.105.)
Si suponemos que nuestro sistema (es decir nuestro vector espacial de tensión) se 
encuentra en el sector II y que, para simplificar, la distribución de ciclos de trabajo elegida es la 
básica (distribución © del capítulo 2 ), entonces esto significa que nuestro sistema esta siendo 
controlado por un modulador por flanco de bajada.
En el sector II la asignación de ciclos de trabajo a interruptores particulares es, según 
vimos en el capítulo 2 :
i1
dpr - d . "d, -0*
1"T3
1
ds = dps - d . = db - 0 = C
u cr





D , = ^ D 2d+ D 2 s in ( y - e )  (3.107.)
Db = 1/D2d+D 2 sin(0) (3.108.)
y además en el sector II
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71
0  =  (Dt -  —  
6
(3.109.)
Aplicaremos ahora el retraso dado por la expresión tanto a da como a dt,. Si ahora sólo 
tenemos en cuenta el vector espacial perturbado, el resultado es:
d =
dmcos(ü) t - D ,^ )co s(co t)
CD 271
d m C0S(°> m t - D b  — )COS(<Ot -  — )
~  L  3
— d — dKa b
(3.110.)
Ahora tenemos que hacer la transformación de nuevo al marco de referencia móvil (d-  
q). Para ello aplicaremos la expresión (3.12.).
d = —Td
3 (3.111.)
CD 27C CD 2íT




-  cos(o>„t -  D. -^SL)+cos((»mt -  Db
(3.112.)
si ahora comparamos (3.102.) y (3.112.), obtenemos la fimción de transferencia para las 
perturbaciones que aparecen en d¿.
cd 2 tc co_ 2 tc
~  -  cos( cd mt  -  D , -)cos(cDt)sin(cDt -  — ) +  cos(co mt -  Db — )sin(cot)cos(cDt -  — )
___________ ^ _____________3_______ _____ 5Í.______________— (3.113.)
d d ref V 3 COS(CDmt)
c o s ( í D t ) c o s ( c o t  -  ^ )  -  c o s ( cd m t  -  Da ——) + c o s (<d  m t  -  Db COj11) 
3 V CDS cds ;
ref ^ cos(co mt )
(3.114.)
si sustituimos (3.107.) y (3.108.) por Da y Db y (3.109.) por cot, queda
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2
eos . 71comt-gsin( -0) m
-i CO. )




sin(0 + )sin(0) 
6
l d ref V3 cos(comt)
(3.115.)
cos(0 + )sin(0) 
2 6
-cos|comt-g s in (^ -0 )a)?3 co. + cos| corat-gsin(0)“ m
d  re f V3 cos(comt)
(3.116.)
con
g = V°d+D (3.117.)
El numerador de la expresión (3.115.) se puede poner de la forma A-cos(cOmt+y), donde 
la amplitud de la función de transferencia y la fase serán A y y respectivamente. Si 
representamos tanto la ganancia como la fase de esta función respecto de la frecuencia de la 
perturbación, fm (com=27ifm) y 0, obtenemos las siguientes figuras.
|dd/ddrefj
1
0 . 9 9 9 9
• 0 . 9 9 9 8
0 . 9 9 9 7
0 . 9 9 9 6
10000
2 0 0 0 0
3 0 0 0 C T
Figura 3.12.: Módulo de d<¡/dd refpara el sector II, donde el ángulo Ovaría entre 0 
y  60° y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz; g= 0.15.
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arg(dd/d<i ref) [°]
Figura 3.13.: Fase en grados de dd/dd ref para el sector II, donde el ángulo 6 varía 
entre 0 y  60° y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz; g= 0.15.
10000
2 0 0 0 0
3 0 0 0 0
Figura 3.14.: Módulo de dq/dd ref para el sector II, donde el ángulo Ovaría entre 0 
y  60° y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz, g= 0.15.
10000  
f [Hz] 2 0 0 0 0









Figura 3.15.: Fase en grados de dfddrefpara el sector II, donde el ángulo Ovaría 
entre 0 y  60° y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz, g=0.15.
Si repetimos el proceso pero perturbando ahora dq obtenemos la siguiente, matriz:
_2_
V3
. ,  . . . 2 ttsin(cot)sm(cot -  — ) CD COd™ cosía».t-  D. d . cos((omt -  Db
cu 2n co 2 n
d m cos(® m 1 -  D a — )sin(cot)cos(cot -  — ) -  dm cos(co mt -  Db — )cos(cot)sin(cot -  — ) co. J C O . J
(3.118.)
las funciones de transferencia correspondientes son:
2
sin(cot)sin(cot -  ^ ) cos(co mt -  Da 03 m ) -  cos(co mt -  Db —)
3 V a>, co, y
dq ref V3 cos(co _ t)
(3.119.)
j   ^ cos(comt -  Da 03m )sin(cot)cos(cot -  ^ )-cos(comt -  Db —)cos(cot)sin(cot -  — -)
d q r c f  V 3 cos(comt)
(3 .120 .)
y sustituyendo (3.107.) y (3.108.) por Da y Db y (3.109.) por cot, queda
119
Capítulo 3 Modelado de rectificadores trifásicos reductores y elevadores
n
sin(0 + )cos(0) -eos
2 6 V
n _ co,
cúmt-gsin ( -0 )
COsy
+ cosaco mt-gsin(0) ©j
0).
COS((Omt)
( 3 . 1 2 1 . )
cosí oomt-g s in (^ -0 )  —  sin(0+^)sin(0) + cos comt-gsin(0)C° m- cos(0 + ~)cos(0) 
2 V 3 co- )  6 v co . J  6
a,.- cosCo.t)
( 3 . 1 2 2 . )
Las representaciones gráficas de estas dos funciones de transferencia son:
0 . 9 9 9 9 1
0 . 9 9 9 8 1
0 . 9 9 9 7 i
0 . 9 9 9 6
10000
2 0 0 0 0
3 0 0 0 0 ’
Figura 3.16.: Módulo de dq/dqrefpara el sector II, donde el ángulo Ovaría entre 0 
y  60° y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz, g=0.15.
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argídq/d^ref) [°] -2
10000
2 0 0 0 0
3 0 0 0 0 '
Figura 3.17.: Fase en grados de dfdqref para el sector 11, donde el ángulo Ovaría 
entre Oy 60° y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz, g=0.15.
0 . 0 6
| d d / d q _ re f] 0 . 0 4  
0 . 0 2
10000
2 0 0 0 0
3 0 0 0 0
Figura 3.18.: Módulo de dd/dq refp a ra  el sector II, donde el ángulo Ovaría entre 0 
y  60°y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz, g=0.15.
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3 0 0 0 0
Figura 3.19.: Fase en grados de dd/dq refp a ra  el sector II, donde el ángulo Ovaría 
entre Oy 60° y  la frecuencia de 100Hz a 30kHz, g=0.15.
De ambas matrices drot se observa que aparecen sendas interferencias cruzadas 
(d<j/d q _ r e f  y d q / d d _ re f ) ,  pero si observamos las gráficas podemos concluir que su influencia es 
despreciable, ya que su módulo es casi cero. Por otro lado las funciones de transferencia 
directas d d / d d  ref y  d q / d q _ re f  tienen un módulo cercano a la unidad. Para el caso de d d / d d  ref 
podemos despreciar su dependencia con 0 ,  mientras que para el caso de d q / d q _ re f ,  la 
dependencia con 0 nos muestra que esta función de transferencia tiene una dependencia 
temporal. Para dd/dd ref se puede suponer que la fimción de transferencia del sistema con un 
modulador muestreado con control vectorial se ve modificada sólo por una retraso igual que 
en un modulador muestreado normal, es decir:
Si tenemos en cuenta que la tensión de salida sólo se controlará con Dd (3.40.), se 
concluye que el control del rectificador tipo BUCK es igual que el de un convertidor BUCK 
DC-DC con muestreo uniforme, salvo en el control de Dq que nos sirve para corregir el factor 
de desplazamiento de nuestro sistema.
(3.123.)
^ d  ref
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3.5. Conclusión
Hemos obtenido los modelos de pequeña señal tanto del rectificador trifásico tipo 
BUCK como del rectificador trifásico tipo BOOST. El resultado nos ha demostrado que 
gracias al cambio de marco de referencia los modelos obtenidos son muy parecidos a los 
convertidores BUCK y BOOST DC-DC. Para el caso del rectificador tipo BOOST sí que se 
han encontrado diferencias más importantes con el convertidor DC-DC equivalente y que 
además implican una dificultad añadida en el control de dicho rectificador debido a la aparición 
de términos cruzados. El modelo del rectificador tipo BUCK ha demostrado ser casi igual que 
el de su homónimo DC-DC y por tanto necesita un control más simple.
También se ha hecho un análisis del los moduladores PWM que se utilizan en un 
rectificador trifásico y se ha particularizado para el caso del rectificador BUCK. Se ha podido 
comprobar que para el modulador trifásico aparecen términos cruzados, pero que son 
despreciables, por lo que es una buena aproximación el utilizar el modelo del modulador PWM 
clásico.
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4. Diseño del rectificador trifásico con estructura BUCK
4.1. Introducción
En este capítulo vamos a describir el diseño del prototipo experimental. La estructura 
elegida es de tipo BUCK y el control es control vectorial implementado mediante un DSP. La 
estructura del control elegida es una estructura que hemos llamado híbrida, ya que combina el 
control digital con el analógico. El control digital lo hemos realizado mediante un DSP para 
tener la máxima velocidad de proceso y las redes de realimentación se han implementado con 
operacionales analógicos. Esta implementación nos ha permitido obtener el máximo 
rendimiento del control digital.
Al utilizar un circuito analógico para los circuitos compensadores se ha podido añadir 
un lazo de corriente y hemos aplicado “Conductance Control”, ampliamente utilizada en 
aplicaciones espaciales. Este tipo de control mejora las características dinámicas del 
rectificador y lo transforma en una fuente de corriente controlada por tensión. Al añadir este 
lazo adicional de corriente al lazo de tensión, nos beneficiamos de todas las ventajas existentes 
en lazos de corriente, como son un sistema más estable, debido a que el retraso de fase se 
reduce a 90° (el inductor se convierte en fuente de corriente controlada por tensión), un 
rechazo mucho mayor al ruido de la entrada, la posibilidad de poner múltiples unidades en 
paralelo sin tener problemas de compartir la corriente de carga y la limitación de corriente y 
por tanto la protección contra sobrecorriente inherente al sistema. Además la simplicidad del 
diseño del control al aplicar “Conductance control” es mucho mayor que para un control por 
tensión. La realización de un lazo de corriente adicional en control digital es mucho más 
complicada debido al retraso que se produce al muestrear [Hiti-94]. Este retraso no es tan 
acusado si la parte de compensación está implementada de forma analógica como hacemos 
nosotros. En [Wang-92] también se describe un control totalmente digital, pero para obtener 
un comportamiento dinámico aceptable se utilizan 2 DSPs.
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En [Majed-92] también se describe un circuito práctico para un rectificador y su 
control, aunque el control no es vectorial si no sinusoide. Para corregir el factor de potencia se 
desplaza el puntero de lectura de una tabla. Este método es parecido al utilizado por nosotros. 
En nuestro caso el control está sincronizado con la tensión V r y  la corriente estará 
automáticamente en fase con esta tensión. Para corregir el factor de potencia sincronizaremos 
nuestro programa con un vector V r ficticio que se desplaza mediante un circuito auxiliar 
basado en un lazo de seguimiento de fase, PLL.
Por último, la necesidad de un filtro de entrada para filtrar el ruido de conmutación 
debido a que en los rectificadores de tipo BUCK la corriente de entrada es pulsante, nos llevó 
al estudio del sistema aplicando la técnica clásica de los convertidores DC-DC. El diseño se 
simplificó debido al uso de “Conductance control” y como se demuestra en [Perol-91] se 
puede diseñar un buen filtro de entrada de forma más sencilla. El filtro de entrada es muy 
importante ya que se utiliza la tensión de V r para sincronizar nuestro control, por lo que esta 
sincronía debe estar libre de ruido para funcionar correctamente. El problema de un filtro de 
entrada de grande es la degradación del factor de desplazamiento del sistema.
La estructura elegida para nuestro rectificador reductor es una estructura tipo BUCK y 
controlada por control vectorial y con “Conductance control”, es decir tiene un lazo de 
realimentación de corriente además del lazo de tensión. La Figura 4.1. muestra el diagrama de 
bloques del circuito de potencia con su control. La etapa digital está formada por múltiples 
integrados aunque en la figura lo hayamos integrado todo en un solo bloque. La etapa 
analógica está formada por amplificadores operacionales. En la figura no se muestran las redes 
de realimentación, que se diseñarán más adelante. Los interruptores de potencia tendrán cada 
uno de ellos su red de ayuda a la conmutación que tampoco se muestran en el diagrama de 
bloques por simplicidad. Los circuitos completos se encuentran en el Anexo 3.
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del factor de potencia
Figura 4.1. : Diagrama de bloques del rectificador BUCK con su control.
4.2. E tapa  de potencia: Diseño del control por conductancia
A continuación vamos a describir el diseño de la etapa de potencia. Al haber 
introducido en el control de este rectificador tipo BUCK el “Conductance control” hemos 
utilizado la misma técnica de diseño que se utiliza para diseñar este tipo de control en la 
Agencia Espacial Europea. El diseño se describe en [O’Sullivan-89] y simplifica el convertidor 
BUCK convirtiéndolo en una fuente de corriente controlada por tensión. Las únicas diferencias 
a tener en cuenta es que al estar manejando un rectificador trifásico la función de transferencia 
es algo diferente.
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Dadas las especificaciones,
3 |¡ if |§ ¡







Calcularemos la inductancia de salida, fijando el rizado de corriente en un 10% de lo, es 
decir AI = 2A. Este valor de rizado permite tener un amplio margen de carga sin entrar en 
modo discontinuo, lo que debemos evitar para no desestabilizar el lazo de control. El caso más 
desfavorable para mantener el rizado propuesto es para (p = 0o, donde cp es el desfase existente 
entre la tensión y la corriente promedio de entrada del rectificador (sin filtro de entrada). Para 
diseñar la bobina tendremos en cuenta el rizado de corriente de un convertidor BUCK DC-DC
L = V0toff V0( l-D )
AI f AI
(4.1.)
Como el tiempo muerto (1-D) es equivalente a (1-g) y ya vimos que Dd = g coscp, 
entonces sustituyendo D y aplicando la función de transferencia DC obtenida en el capítulo 










Con un valor de L sobredimensionado conseguimos reducir todavía más el rizado de 
salida y así podemos reducir aún más la carga mínima alcanzable sin que entremos en modo
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discontinuo. Para la deducción de (4.2.) no hemos tenido en cuenta que el tiempo muerto es de 
do/2 como máximo al estar repartido entre los dos ciclos de trabajo de ON da y db. Esto reduce 
el rizado de corriente del inductor en la realidad a la mitad.
El diseño para el caso analógico, [O’Sullivan-89], se hace conociendo la amplitud de la 
rampa, que en nuestro caso se corresponde con el margen de tensión que admite el convertidor 
A/D ( V a / d = 1 0 V ) ,  la resistencia de sensado ( R s = 0 . 3 4 Q ) ,  y la tensión de referencia ( V r e f = 4 . 3 V ) ,  
entonces se puede calcular la ganancia del amplificador del lazo de corriente ( A c ) ,  la frecuencia 
de corte del lazo de corriente (£) (por tanto su ancho de banda), y así la conductancia de la 
fuente de corriente equivalente (G). Pero en nuestro caso al estar utilizando control digital 
tenemos un desfase muy importante debido al retraso producido por el DSP. Es por tanto 
conveniente realizar el diseño alterando ligeramente el orden. El diseño analógico se basa en el 
hecho de que el sistema es de primer orden al cerrar el lazo de corriente por lo que la fase es 
de 90° y siempre será estable. En realidad existe la limitación del rizado de la corriente sensada 
que para que no genere inestabilidades debe tener una pendiente menor que la del diente de 
sierra. Con esta restricción se puede determinar la ganancia máxima del amplificador del lazo 
de corriente y a partir de ahí la frecuencia de corte del lazo de corriente que llega a ser de fjn. 
Al existir retraso digital en nuestro lazo de realimentación la fase cae de forma lineal y no se 
mantiene en 90°. Deberemos pues fijar antes la frecuencia de corte máxima teniendo en cuenta 
ese retraso. Si limitamos, por ejemplo, el retraso a un máximo de 25° (de forma que el margen 
de fase máximo sea MF = 90° -  25° = 65°), esto ya nos limita la máxima frecuencia de corte a 
fc=2kHz (ver ( 4 . 3 . ) ) .  El margen de fase de 65° es aceptable teniendo en cuenta que en la 
realidad aún será algo menor. A  partir de ahí se puede determinar fácilmente la ganancia del 
amplificador del lazo de corriente.
Por tanto si MF = 65°, entonces la degradación de fase permitida es de 25°, y teniendo
f
en cuenta que la degradación de fase debida al control digital es 360o—,
9 0 ° - M F_ y v — 1YLT _ 21kHz ( 4 . 3 . )
cm ax  3 6 0 °  s
y a partir de aquí
129
Capítulo 4 Diseño del rectificador trifásico con estructura BUCK
A = —  P"g¿V*'°- = 0.9 (4.4.)
c 3Vmi„R! < >
La conductancia de la fuente de corriente es,
G = = 2.94S (4.5.)
La impedancia de salida máxima permitida, si suponemos un rizado de salida del 1% 
para un salto de carga en la salida del 30% de la corriente máxima es,
V2
Z0 = 0.033— — 82.5mQ (4.6.)
Omax
Definiendo la constante del divisor K como,
K = —^  = 0.086 (4.7.)
V 0
la ganancia del amplificador de tensión, At, vale,
A- = ] ¿ = 48 <«•>
Por último fijaremos el ancho de banda de todo el rectificador que coincide con el 
ancho de banda del lazo de tensión y a partir de este valor podremos calcular el valor de la 
capacidad de salida. Generalmente se debe fijar el ancho de banda una década por debajo del 
ancho de banda de la fuente de corriente para que no le afecte la degradación de fase y el lazo 
de tensión vea efectivamente que controla una fuente de corriente, lo que en nuestro caso 
significa que el ancho de banda queda reducido a £t = 200Hz. Nosotros hemos diseñado el lazo 
de tensión para un frecuencia algo superior Lt = 400Hz y para este valor hemos calculado la 
capacidad de salida. A continuación hemos modificado la ganancia del amplificador de tensión 
de forma experimental, aumentándola y así obteniendo un ancho de banda todavía mayor.
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En nuestro caso tomamos Co = 5.25mF, aumentamos At = 62, y alcanzamos un ancho
los presentamos en el capítulo dedicado a los resultados experimentales.
4.2.1. Diseño de los elementos semiconductores
Para el diseño de los interruptores tenemos que conocer la máxima tensión que van a 
bloquear y la máxima corriente que va a pasar por ellos. Hay que tener en cuenta que los 
interruptores son mixtos y están compuestos por un diodo en serie con un IGBT debido a que 
el interruptor requerido es un interruptor unidireccional en corriente y que bloquee tensión de 
ambas polaridades. La selección de un dispositivo bipolar se hace ineludible debido a que 
deben soportar alta tensión y conducir alta corriente. Estas características no las podemos 
encontrar en un transistor de tipo MOSFET.
Figura 4.2.: Interruptor utilizado en el rectificador trifásico de tipo BUCK. Está 
compuesto por un IGBT y  un diodo en serie.
La corriente que tienen que soportar es igual a la corriente de carga ya que tanto
de banda de forma experimental de £t = 1.3kHz con un margen de fase de 69°. Los resultados
Q
durante el tiempo muerto como durante cualquier otro intervalo la corriente de salida circula 
por una de las ramas del puente.
20.8Amax (4.10.)
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El rizado se ha calculado para el peor de los casos que es para (p = 0o y sin tener en 
cuenta que el tiempo muerto se divide en dos partes lo que reduce el rizado a la mitad. Su 
expresión es,
V0( l - ° d- )
A I l=  LfC S(p (4.11.)
Por otro lado, la máxima tensión que soportan es igual a la tensión de entrada, que vale
V™ = = 593V (4.12.)
Dependiendo de la polaridad, la tensión la soportarán los diodos o los IGBTs, por lo 
que ambos tendrán que soportar esta tensión. Esto tampoco incluye picos de tensión que se 
puedan producir por la conmutación de la corriente de salida máxima I o = 2 0 A  (que se 
producen), por lo que es muy conveniente utilizar dispositivos de alta tensión de ruptura. Se 
eligieron unos dispositivos algo sobredimensionados para tener un buen margen de seguridad.
D: HFA32PA120C de International Rectifier
IF = 2 x 16A 
VR = 1200V 
trrtyp 3  OílS
IGBT: MG50Q2YS40 de Toshiba 
Ic = 50A 
V c e s  =  1 2 0 0 V  
trtyp  0.3 [AS 
tontyp 0.2pS 
tftyp  0.2pS 
tofftyp 0.8pS
Aunque el diodo es muy rápido el IGBT no lo es tanto al ser de tecnología bipolar. Los 
IGBTs no tienen problemas de manejar altas corriente, pero el valor de estas corriente 
disminuye si son conmutadas y la frecuencia de conmutación aumenta. Por tanto al estar
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conmutando nuestros IGBTs a 30kHz, frecuencia bastante alta para ellos, es muy conveniente 
el sobredimensionarlos en corriente para no sobrecalentarlos. Para proteger los dispositivos 
contra sobretensiones se han añadido una redes RC, tanto a los diodos como a los IGBTs. En 
la literatura se pueden encontrar multitud de reglas de diseño, pero la experiencia demuestra, 
que el ajuste final debe hacerse de forma experimental. Siguiendo el método sugerido en 
[Mohan-89],






donde ton = 1 ps, y
PR, = 2 C.V™ fs = 18'9W (4.15.)
En la práctica se han reducido algo estos valores, lo que resulta en menos pérdidas en 
la red de ayuda de conmutación, aunque algo más de estrés en el componente, Cs = InF y Rs = 
82Q. Para el diodo, la red se ha tomado del mismo valor para así equilibrar el reparto de 
tensiones cuando ésta se tiene que repartir entre el diodo y el IGBT durante las transiciones.
4.3. El control híbrido
La aplicación del control vectorial implica el uso de control digital por la necesidad de 
potencia de cálculo para hacer los cambios de marco de referencia y manejo de todas las 
variables. El uso del control digital lleva consigo el retraso que generan los moduladores 
digitales por el mero de hecho de muestrear de forma uniforme.
Por otra parte la flexibilidad del control digital, implementado por microprocesador (en 
nuestro caso mediante DSP) significa que se pueden programar todos los PIDs. En nuestro 
caso esto resultó imposible, debido a que nuestro sistema funciona en tiempo real lo que
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significa que debemos responder en el mínimo tiempo posible a las variaciones del sistema. Si 
todo el control está programado en el microprocesador, el programa se convierte en muy largo 
lo que reduce el tiempo de respuesta y por tanto la frecuencia de conmutación. Para poder 
aumentar el tiempo de respuesta, y en su caso la frecuencia de conmutación, hemos intentado 
reducir al máximo la carga para el microprocesador. Una forma de hacerlo ha sido la de aplicar 
un control que hemos llamado híbrido. El DSP sólo se ha utilizado como modulador y para 
hacer el cambio de marco de referencia, mientras que los PID se han implementado de forma 
clásica con operacionales. Un convertidor A/D transforma la señal de salida del operacional a 
una señal digital y es esta señal la que se compara de forma digital con un temporizador para 
obtener y generar el ciclo de trabajo requerido. Esta forma de proceder nos permite aumentar 
la velocidad de proceso (hay menos datos que procesar) y así hemos sido capaces de 
implementar un segundo lazo de control. Tenemos por tanto un lazo de tensión y otro interno 
de corriente.
El esquema del control se muestra en la Figura 4.3., donde la señal de sincronismo 
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A/D DSP PAL FPD a los 6 interruptores
etapa analógica etapa digital circuito de disparo
Figura 4.3.: Diagrama de bloques del control. Se distinguen tres etapas: la etapa 
analógica, la etapa digital con el convertidor A/D, el DSP y  una PAL, y  los 
circuitos de disparo con los FPD (Fet Pulse Drive).
4.3.1. Etapa analógica
Esta etapa corresponde a los amplificadores operacionales que implementan los PID del 
lazo de realimentación. El diseño de los amplificadores operacionales es igual al utilizado en el 
diseño del lazo de control con “Conductance control” de un convertidor BUCK DC-DC
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[O’Sullivan-89]. El diseño modificado descrito se puede aplicar al rectificador trifásico 
reductor, ya que como hemos visto sus funciones de transferencia son las mismas en el marco 
de referencia móvil. Las modificaciones hechas, son tener en cuenta la función de transferencia 
en régimen estático, que es algo distinta y la degradación de fase que se produce debido al 
muestreo. Esto significa que la técnica de diseño descrita en [O’Sullivan-89] y en [Sanchis-93] 
debe modificarse ligeramente.
El ancho de banda del lazo de corriente es según el método de diseño clásico igual a,
donde si fs = 30kHz, entonces
£ = 4.8kHz (4.17.)
Este ancho de banda se obtendrá sólo si el sistema de control es analógico3 y si por 
tanto no tenemos una degradación de fase, como es nuestro caso. Como nosotros tenemos una 
degradación de fase debido al muestreo, tendremos que reducir el ancho de banda de la fuente 
de corriente. El ancho de banda de la fuente de corriente es un dato a conocer para diseñar a 
continuación el lazo de tensión.
Según se demostró en el capítulo anterior el retraso debido a un modulador PWM 
muestreado es proporcional al ciclo de trabajo si es de tipo flanco de bajada. La expresión 




3 Recordemos que el ancho de banda del lazo de corriente se puede duplicar para el caso de utilizar 
“Conductance control” si el diente de sierra que se utiliza para comparar con la referencia es una onda 
triangular, como se demuestra en [O’Sullivan-89]. En nuestro caso no podemos suponer una onda triangular si 
no en forma de diente de sierra, ya que el DSP da en su salida PWM, primero el tiempo de ON y después el de 
OFF, y no centrado. Por tanto es como si comparásemos con un diente de sierra de flanco de bajada.
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donde V Ds es la amplitud del diente de sierra y en nuestro caso el margen de tensión que es 
capaz de detectar nuestro A/D (V Ds= Va/d).
Debemos tener en cuenta a su vez que el retraso se ve aumentado en un ciclo de reloj 
debido a que nuestro programa calcula los ciclos de trabajo, pero no los aplica a su salida hasta 
el siguiente ciclo de reloj. La función de transferencia del modulador será por tanto:
-j2 7 i(l-* -D d h
Si representamos la respuesta en frecuencia de la función de transferencia en lazo 
abierto del lazo de corriente utilizando las funciones de transferencia obtenidas en el capítulo 
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Figura 4.4.: M agnitud del diagrama de Bode de la función  de transferencia en 
lazo abierto del lazo de corriente del rectificador tipo BUCK. Debido a la 
degradación de fa se  que se observa en la siguiente figura  el ancho de banda se 
limita a unos 2kHz, Ancho de banda = 2.2kHz.
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Figura 4.5.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo 
abierto del lazo de corriente del rectificador tipo BUCK. Obsérvese la 
degradación de fa se  debido al muestreo, Margen de fase  = 55°.
Observamos como la degradación de fase debida al muestreo digital es muy importante 
(cae de forma exponencial) y nos obliga a cerrar el lazo a 2kHz, reduciendo así el ancho de 
banda que podríamos obtener caso de utilizar un modulador analógico.
El retraso nos obliga a reducir el ancho de banda máximo a la mitad para obtener un 
margen de fase de MF = 56°.
Los amplificadores operacionales de compensación utilizados y sus redes de 
realimentación se muestran en la Figura 4.6. Los operacionales que se han utilizado no son de 
alta velocidad debido a que la frecuencia de conmutación es de fs = 30kHz.
Para el diseño de las redes de realimentación tendremos en cuenta la ganancia 
proporcional (Ac y At) que hemos obtenido del diseño de la etapa de potencia. Para el 
amplificador de corriente fijamos = lOkQ, por lo que la realimentación vale:
RfC =  R 1C Ac =  9 .1 k Q  (4 .20 .)
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y el condensador del integrador lo colocamos una década por debajo de la frecuencia de corte 





De la misma manera para el amplificador de tensión, donde hay que tener en cuenta que 
la resistencia es el paralelo de las resistencias del divisor,
Rfi — Rjt At — R1IIR2 At — 44kQ (4.22.)
y el condensador lo colocamos una década por debajo de la frecuencia de corte total del 
sistema (£* = 400Hz),
Cft = — 7T------= 90nF
2 n fQR ñ
(4.23.)
El ajuste final del lazo de tensión se ha hecho de forma experimental aumentando algo 
la ganancia proporcional del amplificador y así obteniendo un mayor ancho de banda. El 
integrador también se ha modificado acorde con la nueva frecuencia de corte alcanzada. 






Figura 4.6. : Circuito de realimentación analógico con ambos operacionales con 
las redes de realimentación utilizadas. El lazo de corriente se cierra por Rsíl. Rs 
es la resistencia de sensado e k  la corriente de la bobina que sensamos.
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El sensor de corriente utilizado se ha basado en un espejo de corriente realimentado y 
muy utilizado en los circuitos de aplicaciones espaciales. Su esquema y sus expresiones de 
diseño se pueden encontrar en el Anexo 1.
4.3.2. Etapa digital
La etapa digital es la más crítica del control. Esto es debido a que la velocidad de 
conmutación máxima que se puede alcanzar depende de la velocidad de proceso del 
procesador. Debido a que se buscaba una velocidad de proceso alta se ha utilizado un DSP 
para controlar el rectificador, pero no hay que olvidar que la máxima velocidad de proceso 
estaba limitada por el uso de IGBTs como interruptores de conmutación. Para alcanzar una 
velocidad de proceso alta se han tenido minimizar los cálculos que debe realizar el DSP para 
así conmutar a mayor velocidad. Esta ha sido la razón por la que se controla el factor de 
potencia con un lazo diferente. Si la corrección del factor de potencia la hacemos con el DSP 
entonces la velocidad de proceso no es suficiente para un ciclo de reloj de 25MHz y la 
frecuencia de conmutación se reduce por debajo de los fs = 30kHz que se buscaban.
La etapa digital está compuesta por el DSP propiamente dicho con una velocidad de 
proceso de 25MHz, dos convertidores analógico-digitales y un circuito PAL para distribuir las 
señales digitales a cada uno de los seis IGBTs.
El DSP está insertado en una placa de desarrollo comercial que ya incluye el DSP 
ambos A/D y permite programar el DSP desde un ordenador personal. Aunque la placa de 
desarrollo tiene 4 convertidores analógico-digitales, utilizamos los dos convertidores de 8 bits 
de tipo “half-flash”, que tienen un retraso de conversión de aproximadamente 1 ps. Los otros 
dos convertidores disponibles son de 12bits, por tanto tienen más precisión pero su retraso es 
de 8ps y por tanto mayor.
El DSP es el TMS320E14. Este procesador es de las primeras familias que 
comercializó Texas Instrument por lo que su velocidad de proceso es algo baja comparada con 
las que podemos encontrar hoy en día. Su ventaja es que posee seis salidas PWM, asociadas 
cada una a un “timer” interno. Utilizamos las seis salidas PWM disponibles, tres de las cuales
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nos darán unas señales compuestas a partir de las que obtendremos las seis señales de disparo 
de nuestros IGBTs. Las otras tres señales son la que utilizamos para generar el disparo de los 
transistores del circuito de conmutación suave o ZCT que se describe en el próximo capítulo.
Los dos convertidor A/D que necesitamos, sensarán cada uno una señal. Por una parte 
sensamos la tensión de salida del amplificador operacional del lazo de corriente y es el DSP el 
que hace el papel de modulador. Por otra parte usamos el otro convertidor A/D para 
sincronizar la rutina con la tensión de red V r. El circuito de sincronismo debe conocer la 
situación temporal de nuestro vector de referencia, e. d. el que marca la situación del marco de 
referencia móvil. Para ello nos basamos en la tensión V r, que sincroniza nuestra rutina y nos 
permite leer las tres funciones coseno que necesitamos de una tabla, para calcular los ciclos de 
trabajo de forma sincronizada con las tensión VR. Se pueden adquirir las tres tensiones de 
entrada en vez de sincronizar la lectura de una tabla, pero la lectura de una tabla evita cualquier 
problema de ruido. Las tres señales de tensión, tanto leídas de una tabla u obtenidas 
independientemente son las que necesito conocer en cada instante para determinar el sector 
temporal en el que está mi vector espacial y para calcular los ciclos de trabajo. El circuito real 
nos demostró que la existencia del ruido de conmutación en las tensiones de fase provocaba 
errores en la determinación del sector. Por ello se optó por leer de una tabla y simplemente 
sincronizar esta lectura con el cruce por cero de la tensión de fase R, VR. La lectura de las 
funciones coseno de una tabla es además algo más rápida que la utilización de tres 
convertidores A/D. La información de las tensiones de fase normalizadas (las funciones 
coseno) es la que se usa para calcular los ciclos de trabajo, siguiendo las siguientes expresiones 
ya introducidas en el capítulo 2 .
Para vx > 0
d p x  1 ,  d p y  0 ,  d p z  0  
dnx = 1 “  g Vx 
dny = ~ g Vy
dnz = -  g vz (4.24.)
Para vx < 0
dpx = 1 + g vx
dpy = g Vy
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dpz = g v2
d„x = 1, d„y = 0, = 0 (4.25.)
y los sectores se corresponden con los siguientes intervalos temporales.
Figura 4.7.: Tensiones de entrada para un rectificador de tipo BUCK. 
Subdivisión del periodo de red en 6 sectores de 60°. Los subsectores se obtendrán 
de subdividir cada sector por la mitad.
De la Figura 4.7. se puede deducir quién es en cada subsector vx, vy y vz. Para ello hay 
que tener en cuenta que |vx|>|vy|>|vz|. Así, por ejemplo, en el subsector IVb, vx = VR, vy = VT, y
Vz =  V s.
Vemos que es necesario conocer en que sector nos encontramos. Más adelante se 
demostrará que no es necesario conocer exactamente en que subsector, a o b, nos 
encontramos, por lo que no lo vamos a tener en cuenta. Una vez calculado el sector donde se 
encuentra nuestro vector se utilizan tres bits de los 16 bits del puerto de entrada/salida (I/O) 
para definirlos. Estos tres bits se corresponden en cada instante con el signo de cada una de las 
tensiones de fase de nuestro sistema. La Tabla 4.2. muestra como conociendo el signo de cada 




+ + + - -
signo V fl - - + + +
Tabla 4.2.: Tabla que muestra la asignación de los signos de las tensiones de fase
en cada sector de un periodo de red.
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La información de los sectores y de los ciclos de trabajo es la que necesitamos para 
obtener los ciclos de trabajo de cada interruptor. Debido a que el DSP sólo es capaz de damos 
los ciclos de trabajo comenzando por el estado alto al principio de cada ciclo de reloj, 
generaremos tres señales (A, B y C) que contienen toda la información necesaria para 
determinar los ciclos de trabajo de los interruptores conociendo el sector donde nos 
encontramos. En la Figura 4.8. se muestran las señales A, B y C que genera nuestro DSP y su 
relación con los ciclos de trabajo que buscamos. Se observa que A se corresponde con el ciclo 
de trabajo da, B con da + do/2 y por último C con da + db + do/2, donde da, db y do son los ciclos 
de trabajo que debemos aplicar a los interruptores.
dft/2
Figura 4.8.: Señales A, B y  C generadas por el DSP para obtener a partir de ellas 
las señales de disparo de los IGBTs.
El siguiente paso es calcular unas señales auxiliares que ya corresponderán a las que 
necesitamos para disparar los IGBTs y distribuirlas adecuadamente a cada IGBT dependiendo 
del sector donde se encuentre nuestro vector espacial. Esto lo hacemos con una PAL 
CE16V8H-25PC/4 que permite implementar funciones lógicas de forma mucho más cómoda 
que con puertas lógicas.
La señales auxiliares que generamos también son tres y las hemos llamado ‘x \ ‘y’ y ‘z’. 
Son internas a la PAL y no aparecen en el circuito. En la Figura 4.9 se muestran dichas señales 
junto a las del DSP, A, B y C.
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Figura 4.9.: Las señales auxiliares ‘x ’, ‘y ’ y  ‘z ’ serán las que necesito para  
disparar mis interruptores. Se observa que ‘x  ’ se corresponde con da, ‘y  ’ con db y  
‘z  ’ con do.
Con la información de los sectores puedo asignar cada ciclo de trabajo a su interruptor. 
Esta distribución se corresponde con la ya explicada en el capítulo 2 y se muestra en la 
siguiente tabla:
Tabla 4.3.: Tabla con la asignación de ciclos de trabajo (señales de disparo) a
cada interruptor según el sector donde se encuentre el vector espacial.
En la Tabla 4.3. se muestran las asignaciones particulares. Se observa que hemos 
diferenciado entre los primeros treinta grados del sector (subsector a) y los segundos treinta 
grados del sector (subsector b). Esto lo hemos hecho para obtener una ganancia mayor y 
asignar siempre el ciclo de trabajo mayor (da) a la tensión de línea mayor.
Aunque la Tabla 4.3. parece indicar que necesitamos información adicional para 
conocer el subsector, a o b, donde está el vector espacial, esto no es necesario. En principio la 
única operación necesaria es intercambiar ‘x’ e ‘y’ a mitad del sector, pero además también 
habría que reasignar da a ‘x’ y db a ‘y’. Este es lo mismo que intercambiar las variables dos
143
Capítulo 4 Diseño del rectificador trifásico con estructura BUCK
veces lo que resulta en dejar las cosa como están. La única diferencia existente es que en el 
subsector b da y db estarán cambiados de orden en el tiempo. En la Figura 4.10. se muestra 
como quedarían las señales en el subsector b si no se hace ningún cambio en absoluto. Se 
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Figura 4.10.: Señales A, B y  C y  señales auxiliares ‘x \  ‘y ’y  ‘z ' para el subsector 
b. Se observa que si no intercambiamos ‘x ’ e ‘y ’ entonces automáticamente da 
estará asignado a la tensión de línea mayor. La única diferencia es el orden de da 
y  db que se ha invertido.
La funciones lógicas a implementar por la PAL son las siguientes:
q,r = I + II x + IV z + VI y (4.26.)
qpj = II y + III + IV x + VI z (4.27.)
qp, = IIz  + IVy + V + VIx (4.28.)
q„ = I z + III y + IV + V x (4.29.)
qns = I x + III z + V y + VI (4.30.)
qnt = I y + II + III x + VI z (4.31.)
donde los sectores los obtenemos a partir de los signos de las tensiones de fase (ver Tabla 4.2). 
Las funciones de signo están definidas como,
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a partir de esta definición,
I = sgnVs sgnVT (4.33.)
II = sgnVR sgnVs (4.34.)
m  = sgnVR sgnVT (4.35.)
IV = sgnVs sgnVT (4.36.)
V = sgnVR sgnVs (4.37.)
VI = sgnVR sgnVT (4.38.)
y las expresiones para ‘x’, ‘y’ y ‘z’ son (ver Figura 4.8):
x = A (4.39.)
y = BC (4.40.)
z=AB+C (4.41.)
A partir de todas estas expresiones obtenemos las señales de disparo de nuestros seis 
IGBTs ((4.26.) a (4.31.)).
Todas estas funciones lógicas las implementamos con la PAL excepto las de signo 
(4.32.) que las realiza nuestro DSP. A la PAL le llegan como señales de entrada A, B, C, 
sgnVR, sgnVs y sgnVT y las salidas son qpr, qpS, qpt, q™, qns y qnt.
4.3.2.1. Algoritmo de control del DSP
En este apartado vamos a describir el algoritmo de control de nuestro DSP para que 
realice todas las tareas que hemos descrito. La rutina es una rutina de servicio de interrupción 
que se llama cuando se activa la interrupción de fin de temporizador. El temporizador fija 
nuestro periodo de conmutación que se determina al inicializar el DSP. Lógicamente el periodo 
debe ser mayor o igual que la longitud de la rutina de interrupción, de lo contrario el periodo 
de muestreo y por tanto el que debemos tener en cuenta para el control, será el doble del 
periodo de conmutación. Ninguna otra interrupción puede parar el programa. De esta manera
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el DSP está íntegramente dedicado al control del rectificador. De la estructura del programa se 
deduce que hay un retraso de un periodo debido a que los nuevos ciclos de trabajo salen por 
sus salidas PWM una vez acabada la rutina.
El diagrama de flujos de la rutina se presenta en la Figura 4.11.
V R  D d
i _____i
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y v T •
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Figura 4.11.: Diagrama de flu jo  de la rutina de control del DSP. Recordemos que 
es una rutina de servicio de interrupción. La interrupción se activa cuando 
llegamos al f in  del periodo determinado por el temporizador.
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Las señal vr en realidad es una onda cuadrada, pasando la tensión de fase por un 
comparador con histéresis, cuyos cruces por cero se corresponden con los cruces por cero de 
v r .  La histéresis filtrará el ruido de la tensión de fase y de esta manera el cruce por cero será 
único. Esto es muy importante ya que nuestra rutina está sincronizada con el cruce por cero de 
la tensión de fase vR.
Por otra parte la señal de entrada Dd es la tensión de salida del operacional del lazo de 
corriente (ver Figura 4.6.). Esta señal es la tensión de realimentación y es la que se tiene que 
multiplicar por las dos señales coseno de las tensiones leídas de la tabla para obtener los ciclos 
de trabajo. Es la que controla la tensión de salida (ganancia) de mi rectificador.
El programa completo se puede ver en el Anexo 2.
4.3.3. Circuito de disparo
La última etapa de nuestro control es el circuito de disparo. Se ha utilizado uno que se 
describe con detalle en [Sanchis-94] y se publicó en [Crausaz-95] y que ha dado unos 
resultados óptimos. El circuito nos provee con aislamiento galvánico y permite disparar los 
transistores de puerta aislada como los MOSFET o IGBT con ciclos de trabajo desde el 0% al 
100%. El principio de funcionamiento consiste en mandar un tren de pulsos positivos para 
cargar la capacidad de puerta del transistor a la tensión de 15V y un tren de pulsos negativos 
para cargarla a la tensión negativa de — 15V. Aunque inicialmente fue diseñado para 
transistores MOSFET, se ha comprobado que su uso se puede extender a cualquier tipo de 
transistor de puerta aislada, como también es el IGBT. La única limitación es la capacidad de 
puerta del dispositivo que no puede ser mayor que lOnF. Si fuese mayor que este valor habría 
que rediseñarlo para permitir que los pulsos fuesen de más potencia. En nuestro caso 
funcionaba perfectamente para una capacidad de puerta del IGBT de 6nF. Otra limitación era 
la frecuencia máxima de trabajo que no debería ser superior a los 500kHz. Para nosotros esto 
no representa ninguna limitación ya que la frecuencia es de 30kHz como máximo. Por otro 
lado la frecuencia mínima de uso nos obligaría a modificar la frecuencia de refresco de lo 
pulsos para una capacidad de puerta grande. Para 30kHz no hubo que modificar nada. El
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esquema electrónico se encuentra en el Anexo 3 donde se recogen todos los esquemas 
eléctricos del rectificador.
4.4. £1 filtro de entrada
Para el rectificador de tipo BUCK es imprescindible el uso de un filtro de entrada 
debido a que la corriente de entrada es pulsante. Además debido a que está alimentado por 
tensión es conveniente colocar buenos condensadores de entrada para que el rectificador vea 
fuentes de tensión en vez de posibles inductancias parásitas que al conmutar los interruptores 
generan sobretensiones. Por la propia estructura del rectificador BUCK vamos a analizar el 
filtro de entrada de forma vectorial para simplificar su estructura.
Figura 4.12. Filtro de entrada. Suponemos que todos los inductores son iguales y  
de valor L¡ytodo los condensadores iguales y  de valor C¡.
Aplicando las leyes de Kirchhof se obtiene:
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Teniendo en cuenta que nuestro sistema es equilibrado, v'r + v's + v't = 0, entonces con 
ayuda de (4.42.), (4.43.) se convierte en,
'i',' 3 V, f z  ^ i.
i'. =  —---- v„ + 3—^+1 i.s
•1 Zc s l  z c J t
A _v t_ .ír.
(4.44.)
lo que se traduce en que nuestro filtro de entrada es como se dibuja en la Figura 4.13.:
/ V V \
V , 3C:r
Figura 4.13.: Filtro de entrada en el marco de referencia fijo y  para magnitudes 
vectoriales. Obsérvese que el condensador de entrada se ha triplicado.
El filtro se ha simplificado y maneja magnitudes vectoriales (Figura 4.13.), pero su 
estructura equivale a la de un filtro de entrada de los utilizados en convertidores DC-DC 
clásicos. Lo diseñaremos por tanto siguiendo [Perol-91]. Para mantener la estabilidad de 
nuestro rectificador la impedancia de salida del filtro de entrada debe ser menor que la 
impedancia de entrada del convertidor.
La condición de estabilidad se traduce:
I Z J  <  |Z i | (4.45.)
donde para el tipo de filtro elegido y según [Perol-91] para un convertidor BUCK con 
“Conductance control”,
I . |  D 2
(4.46.)
en nuestro caso el ciclo de trabajo D se corresponde con Dd caso de tener un factor de 
desplazamiento unidad (coscp=l) y que es el caso más desfavorable. Teniendo en cuenta esta
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diferencia se puede seguir el diseño propuesto en [Perol-91] algo modificado. En dicho diseño 
se aconseja el tomar unos márgenes para el rizado de corriente y tensión de entrada dados,
pero que en nuestro caso resultan en unos condensadores de alto valor, hecho que a nivel
práctico es difícil de conseguir para tensiones de red y condensadores sin polaridad. La 
impedancia de salida del filtro de entrada con red de amortiguamiento es:
|Z sm ax | = 1.05 (27l5))Li (4.47.)
donde la red de amortiguamiento es una asociación en serie de un condensador Cd=3C¡ y una 
resistencia de valor Rd.
Las ecuaciones de diseño son:
frecuencia de corte del filtro,
fo=fs#  (4.48.)
donde el rizado de corriente de entrada es
Ai__
(3 = - ^  (4.49.)
1a
y a partir de aquí la inductancia del filtro vale,
V 8L = m - - (4.50.)
' ^ pp
donde 8 es el rizado relativo de tensión de entrada
8 = ^  (4.51.)
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Fijadas p y ó, podemos calcular L¡ y C¡, y si el tamaño es físicamente realizable nos 
queda por comprobar si se cumple el criterio de estabilidad con (4.45.), (4.46.) y (4.47.). La 
desigualdad de (4.45.) se debe cumplir rigurosamente por lo que aconsejamos que haya un 
buen margen de seguridad. Recordemos además que cuanto menor sea el condensador de 
entrada menor será el desfase que debemos corregir. Aunque es imprescindible que filtremos 
adecuadamente la entrada para no inyectar ruido en la red y además para no inyectar ruido en 
nuestro circuito de control que debe sensar la tensión de fase VR.
En nuestro caso se utilizó un transformador de entrada para tener aislamiento 
galvánico. El transformador de 50Hz usado tenía una inductancia de dispersión en secundario 
de Li = 850pH, de forma que el diseño de nuestro filtro de entrada ya nos obligaba a utilizar 
esta inductancia como la del filtro. De la misma manera para el diseño del condensador nos 
fijamos una capacidad de un valor máximo de 6{iF ya que físicamente es muy grande una 
condensador de ese valor, no electrolítico y de 600V. El resultado fue un filtro con,
y
Li = 850pH 
Ci = 2pF 
Cd = 3Q = 6pF 
Rd = 25 Q
Para el diseño se utilizaron la expresiones antes descritas y aunque el orden se alteró 
por estar prefijada Li, los datos obtenidos son:
5 = 0.065 
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R R
Zj = —  = 207 Q > ----- = 23 Q, para R = 2.5 Q y Dd = 0.11
Zsmax =12.4 0's
El sistema es estable y para dar un margen de seguridad hemos reducido el valor 
teórico de Z, al darle una expresión más restrictiva sustituyendo en (4.46.) Dd2 por Dd. Si no 
fuese necesario el transformador de aislamiento a la entrada como fue nuestro caso, el inductor
no tener un desfase tan acusado (ver Figura 4.19. para 3C¡ = 6pF). Para el diseño se utilizó una 
hoja de cálculo desarrollada en Excel que incluye las expresiones que hemos desarrollado en 
este apartado (ver Anexo 3).
Para atenuar la resonancia del filtro, incluiremos la red Rd-3Ci serie de amortiguamiento 
que se muestra en la siguiente figura.
Figura 4.14.: Filtro de entrada en el marco de referencia fijo y  para magnitudes 
vectoriales. Se ha añadido la red de amortiguamiento. El filtro de entrada en el 
sistema trifásico tendrá como elementos, Ch C d= 3C i y  Rd.
4.5. Corrección del factor de potencia
Hasta ahora hemos descrito el funcionamiento del rectificador con su doble lazo de 
realimentación, el lazo de tensión y el lazo de corriente, pero falta por incluir la corrección del 
factor de potencia. La configuración descrita hasta ahora nos garantiza una tensión regulada de 
salida para cualquier tensión de entrada dentro de los márgenes establecidos y una corriente 
máxima de salida según la potencia de salida requerida. Como ya se ha visto, el rectificador
de entrada podría ser menor y también podríamos haber reducido la capacidad de entrada, para
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BUCK necesita un filtro a su entrada para filtrar el ruido de conmutación debido a que su 
corriente de entrada es pulsante. Sabemos que el filtro desfasará la corriente a su entrada 
degradando el factor de desplazamiento. Además también sabemos que la corriente a la entrada 
de nuestro rectificador en promedio está en fase con la tensión.
Partiendo del hecho que la corriente en promedio siempre está en fase con la tensión de 
entrada hemos realizado un circuito que “engaña” a nuestro DSP. El DSP está sincronizado 
con el cruce por cero de la tensión de red V r . Si ahora hacemos un circuito que genere un 
cruce por cero adelantado con el de la tensión de fase V r , si la corriente está retrasada, 
entonces la corriente que demande el rectificador estará adelantada con respecto a la tensión. 
Este adelanto compensará el retraso de la corriente de entrada al filtro del rectificador, que por 
tanto tendrá un factor de desplazamiento unidad. De la misma manera si el filtro adelanta la 
corriente a su entrada, entonces nuestro circuito debe generar un cruce por cero retrasado para 
retrasar la corriente promedio de entrada al rectificador y así compensar la corriente total de 
entrada del filtro. De esta manera la corrección del factor de potencia se hace de forma 
independiente de la rutina del DSP y se corregirá con un circuito en lazo cerrado aparte.
El diagrama de bloques del circuito que hemos utilizado es básicamente un detector de 
fase que diferencie entre retraso y adelanto, un filtro pasa baja para convertir el desfase en un 
nivel de tensión, un amplificador operacional con una red de realimentación adecuada que 
compara el nivel con una referencia que indica el desfase deseado y un modulador PWM que 
genera la señal cuadrada (cruce por cero) con el desfase opuesto al desfase que se pretende 
corregir. Esta señal es la que sincroniza nuestro DSP y de esta manera el desfase se corregirá. 
Al tener un sistema con lazo cerrado, el circuito nos dará una señal desfasada la cantidad 
apropiada para que la corriente de entrada al filtro tenga el desfase fijado por nuestra 
referencia. Aunque el principio de funcionamiento es como el de un PLL lo hemos 
implementado de forma discreta para tener más libertad sobre el circuito. El diagrama de 
bloques se muestra en la Figura 4.15.
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,H^Í 
v_fíi
Figura 4.15.: Diagrama de bloques del circuito de corrección de fac tor de 
potencia. vmax y  Vm¡n son dos tensiones que limitan el desfase máximo que puede 
aplicar el circuito para corregir el desfase inicial. V^ref es la tensión que indica al 
circuito cual es el desfase deseado. Generalmente valdrá Vcc/2  que equivale a un 
desfase de 0o.
Las formas de onda se muestran en la Figura 4.16.. La señal que sincroniza nuestro 
DSP es rectangular y lo que detectamos es el cruce por cero que se corresponde con el flanco 
de subida. Si necesitáramos una onda cuadrada (lo que no es nuestro caso) podemos añadir un 






Figura 4.16.: Formas de onda del circuito de sincronismo del rectificador.
Describimos a continuación el diseño del lazo de realimentación del circuito. Para 
simplificar el diseño vamos a mostrar primero el diagrama de bloques. Después daremos las 
funciones de transferencia de cada uno de los bloques y gracias a estas funciones de 
transferencia podremos analizar la función de transferencia en lazo abierto y estabilizarla. El 
diagrama de bloques se muestra en la Figura 4.17.
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Figura 4.17.: Diagrama de bloques del circuito de sincronización para calcular 
la función de transferencia. Nos hemos puesto en el caso más sencillo en el que la 
amplitud de la corriente desfasada por el filtro es igual a la amplitud de la 
corriente de entrada del rectificador.




d = - - ^ - + 0 .5  (4.54.)
360°
v„ = d V°D (4.55.)
0 RCs+1 v
RfCfs + l 
' R¡Cfsv2= v í L l .  + vw .( 'v = f)  (4-56-)
En la función de transferencia del amplificador no hemos tenido en cuenta el segundo 
condensador que aparece en la Figura 4.15. y que sólo lo hemos colocado para recortar el 
ancho de banda del amplificador y así atenuar la frecuencia de muestreo (50Hz) a la salida del
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filtro. La señal a la salida del filtro pasa baja no será continua totalmente y tendrá un rizado 
triangular.
modulador PWM,
d '=v2- p -  (4.57.)
rampa
y corrector de fase,
Atpout = -360° d’ + 180° (4.58.)
La función de transferencia total será el producto de todos los bloques. Para hacer el 
análisis de estabilidad haremos el análisis en pequeña señal y por tanto perturbaremos las 
expresiones anteriores. De esta manera desaparecen los términos DC. Las funciones de 




- 4  = - — —^ (4.59.)Acp 360°
Vdd (4.60.)
RCs+1
vl = R£Cís + 1 
v, RiCfs
modulador PWM:
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y la función de transferencia total vale:
= -360° (4.63.)
V D n  R f C f S  +  l  1
Al/. = V, 1 1 .  _____  (4.64.)Vramp, RiCfS RCs + 1 
para simplificar tomamos Rf = R y Cf = C, entonces
( 4 - 6 5 - )rampa i
Esta expresión corresponde a un sistema de primer orden y por tanto siempre estable y 
cuya frecuencia de corte corresponde a:
fc= ^ _ L _ = A V _ L _  (4.66.)
c VB_ 2 a R lC VDD 2jtR¡C
Para determinar la frecuencia de corte hay que tener en cuenta que V d d  en realidad no 
es la alimentación de nuestro circuito, si no que es la diferencia de las tensiones Vmú, y Vmax 
(AV=Vmax -  Vmin) que limitan la salida del operacional y que la amplitud de la rampa es V d d . 
Además el sistema sólo es estable si el rizado de la tensión a comparar con el diente de sierra 
tiene una pendiente menor que la del diente de sierra. Esto es debido a que el filtro pasa baja 
no es ideal y a su salida tiene una componente de continua con un rizado triangular. Esta 
tensión triangular pasa a continuación por el amplificador, que amplifica dicho rizado. El 
rizado a la salida del filtro pasa baja se puede demostrar que vale:
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Av V,D D
At 2RC (4.67.)
y el rizado de la rampa, donde f es la frecuencia de red, que coincide con la frecuencia de la 
rampa:
—  = 2V f  
At 00
(4.68.)
Teniendo en cuenta la ganancia proporcional del amplificador (R/R¿), y que además 
queremos que la pendiente esté dentro de los márgenes definidos por Vmax y Vtn¿n, por tanto la 
expresión (4.68.) se convierte en 2 AV f, para que el sistema no pierda la linealidad. La 
comparación entre pendientes se traduce en,
AV 1 2
V D D  2 7 i R j C  7t
AV
 ^vdd7
f < - f
71
(4.69.)
que queda teniendo en cuenta (4.66.) como
7T
f  a v ' ' 2
 ^VDDy
f < - f  (4.70.)
7t
La limitación de AV la necesito para que la corrección esté dentro de unos límites como 
ya vimos en el capítulo 2. No puedo hacer que mi rectificador se convierta en un inversor ya 
que los interruptores no están preparados para ello y se destruirían debido a que la fuente de 
corriente de la salida generaría una sobre tensión. Conociendo cuales son los desfases máximos 
que puedo exigirle a mi rectificador puedo determinar v ,^* y v^n- La siguiente expresión nos da 
la relación entre la tensión que se compara con la rampa y el desfase que obtendremos en 
nuestro rectificador y se obtiene a partir de (4.57.) y (4.58.).
180°-Acp( 
360cv 2 = VDD (4.71.)
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Si por ejemplo el desfase máximo que le queremos pedir a nuestro rectificador es 30° 
de retraso y 0o de adelanto (el filtro provoca un adelanto siempre que 1/Cco > Leu, por lo que 
no será necesario corregir adelantos en nuestro caso), entonces eso resulta ( V d d  =  15V) Vmax =  
8.75V y vmin = 7.5V. Utilizando ahora la expresión (4.70.) obtenemos £ < 0.9Hz. Observamos 
que la frecuencia de corte es muy baja, pero tampoco necesitamos una corrección rápida del 
factor de desplazamiento. El sistema se ajustará para obtener un factor de desplazamiento lo 
más cercano a la unidad que le sea posible. Dependiendo de la ganancia del rectificador y de la 
corriente reactiva del filtro, el sistema no siempre es capaz de obtener un factor de 
desplazamiento unidad, es decir tenemos que tener en cuenta las amplitudes de las corrientes 
que estamos sumando.
Veamos las limitaciones de la corrección del factor de desplazamiento. Supondremos 
que la inductancia de entrada de mi sistema es tan pequeña que el desplazamiento lo produce 
sólo la capacidad del filtro LC. Dicho de forma más exacta (f = 50Hz),
Como la frecuencia de corte de nuestro filtro es del orden de = 2kHz y f  -  50Hz
un comportamiento capacitivo.
La corriente de entrada a mi filtro la vamos a calcular siguiendo la Figura 4.18. Este es 
el esquema de nuestro filtro de entrada simplificado. Aunque las corrientes son magnitudes de
=> retraso (4.72.)
=> adelanto (4.73.)
estamos claramente en el caso de un adelanto de la corriente con respecto a la tensión, es decir
entrada vectoriales sólo vamos a tener en cuenta una de las fases ya que siendo el sistema 
equilibrado, las demás fases se comportan igual.
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Figura 4.18.: Filtro de entrada de nuestro rectificador. Vimos en el apartado del 
filtro de entrada que se puede modelar con un filtro de entrada monofásico con 
magnitudes vectoriales.
i =  ic +  ir (4.74.)
donde
i  =  I¡n cos(cot +  \|/)
ir =  lo g COS(©t -  (p)
(4.75.)
(4.76.)
^ = V' 1 -  3LCo>2 cos(<ot + ^0<>) (4.77.)
De aquí la corriente total de entrada, que es la suma de ambas, tiene una amplitud y un 
desfase igual a,
^ -jo "N23Cíí£) 
1-3LC;C»:




\\j =  arctan
3Ci“  x • '
gl0 costp
(4.79.)
Para que la corrección del factor de potencia sea total y  = 0°, lo que significa que 
después de operar y tener en cuenta que g2=Dd2+D,2, tantp—D,/Dd y que V,=0, la expresión 
(4.79.) se convierte en,
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3 V,2 3C,o>
tan<p = 2 ( 4 m )
si ahora representamos cp frente a lo y tenemos en cuenta que teóricamente cp < 82°, entonces 
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Figura 4.19.: Desfase que se tiene que aplicar al rectificador con r/=0.75, 
Vo=50V, Vrms=220V, para que corrija el desfase producido por el filtro  de 
entrada, en función  de la carga del rectificador y  para diferentes capacidades de 
entrada (ver apartado del filtro  de entrada). La línea continua indica el desfase 
máximo (p = 82°, permitido para esta configuración.
Si limitamos del desfase de nuestro rectificador a 30° entonces observamos que para un 
capacidad de entrada de 3C¡ = 6pF, corregiremos completamente el factor de desplazamiento 
de entrada a partir de lo = 7.5A. La Figura 4.19. se corresponde para el caso real y por tanto 
con un rendimiento menor que la unidad. Conforme aumente el rendimiento o la tensión de 
salida, el desfase que podemos corregir será menor para un mismo filtro de entrada. Aunque en 
principio pueda parecer que podemos corregir cualquier desfase hasta su valor máximo de cp = 
82° (debido a que g < 1 o lo que es lo mismo Dd2+Dq2 < 1), debemos ser muy cuidadosos, 
debido a los transitorios y al arranque. Hay que evitar de cualquier forma el que en algún 
instante la bobina de salida se quede sin poder circular su corriente.
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Para el diseño fijaremos por tanto £ = 0.9Hz que es el valor extremo que hemos
calculado antes y la frecuencia de corte del filtro pasa baja en f c jp.b. = 2.5Hz. A partir de estos
datos fijamos C = 2pF y AV = 1.5V (que se corresponde con una corrección de 36°), 
obtenemos, teniendo en cuenta que V Dd  = 15V:
Ri = 9kQ (4.81.)
R = 33kQ (4.82.)
Si quisiéramos aumentar el margen de corrección del desfase variaríamos AV y esto 
además aumentaría nuestra frecuencia de corte sin alcanzar inestabilidades por que no 
habríamos modificado las pendientes ni de la rampa ni de la señal filtrada.
4.6. Conclusión
El diseño nos ha permitido utilizar muchas de las expresiones ya conocidas para el 
convertidor DC-DC tipo BUCK, lo que lo ha simplificado teniendo en cuenta todas las 
modificaciones necesarias para el caso particular que significa el estar diseñando un rectificador 
trifásico. Este paralelismo existente entre el convertidor DC-DC y el rectificador (AC-DC) nos 
ha permitido aplicarle el control de corriente conocido como “Conductance control” lo que le 
da una mayor estabilidad y un funcionamiento más robusto debido al lazo de corriente.
La utilización del control híbrido nos permite alcanzar frecuencias de conmutación 
mayores, aunque el retraso debido al uso del control digital reduce mucho el ancho de banda. 
Aunque actualmente la complicación del control vectorial impide el uso de electrónica 
analógica si que sería deseable el avanzar en ese sentido, para poder desprenderse de las 
limitaciones propias del control digital a alta frecuencia.
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5. Técnicas de conmutación suave
5.1. Introducción
En el capítulo anterior ya se mencionó el problema que conlleva el conmutar altas 
corrientes a altas tensiones. Generalmente tendremos picos de tensión que acompañan dichas 
conmutaciones y que habrá que amortiguar. Para ello se insertaron redes RC de ayuda a la 
conmutación en paralelo tanto con los IGBTs como con los diodos. Estas redes limitaron el 
ruido de conmutación a niveles permisibles de acuerdo con la tensión máxima que soportan los 
dispositivos. Aunque estas redes permiten trabajar al equipo correctamente, aumentan las 
pérdidas y no reducen los picos de tensión al máximo. Para conseguir una reducción de dichos 
picos de tensión sería conveniente el utilizar un circuito auxiliar de conmutación suave. Las 
características de dicho circuito serían que redujese la tensión y/o la corriente por el dispositivo 
antes de producirse la conmutación de éste para que así esta se produzca sin esfuerzo y sin 
pérdidas. El circuito que hemos desarrollado para este fin se presenta en este capítulo.
La utilización de interruptores unidireccionales en corriente y bidireccionales en tensión 
implica (Figura 5.1.) que disponemos de dos dispositivos que no se cortan a la vez cuando se 
da el comando de paso a OFF. Por una parte está el diodo que en principio se corta de forma 
natural y en la disposición actual no se cortará instantáneamente al cortar el IGBT ya que no le 
aplicamos tensión inversa. Por tanto tendrá cargas almacenadas que habrá que recombinar. El 
diodo sólo se cortará cuando estando el IGBT cortado, se le aplica a éste tensión inversa entre 
colector y emisor, por tanto conducirá su diodo interno y dicha tensión inversa en el IGBT es 
soportada íntegramente por el diodo en serie. En ese caso será el diodo el que bloquee la 
tensión. El hecho de que se puedan quedar cargas almacenadas en el diodo durante la 
conmutación además del retraso en el paso a OFF inherente al IGBT tiene como resultado 
grandes picos de tensión asociados a pérdidas de conmutación.
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Figura 5.1.: Interruptor unidireccional en corriente y  bidireccional en tensión.
Actualmente se busca aplicar a todo circuito de potencia que funcione en régimen de 
conmutación un circuito de conmutación suave (“soft switching”) que reduzca las pérdidas de 
conmutación y a su vez los picos de tensión que se puedan originar. Este tipo de circuitos son 
generalmente resonantes y aunque siguen evolucionando ya existen para casi todas las 
topologías. Inicialmente se pasó de utilizar circuitos de ayuda a la conmutación pasivos 
(“Snubbers”) a utilizar circuitos pasivos de ayuda a la conmutación sin pérdidas [Weinberg-85] 
utilizando para ello diodos y circuitos resonantes. Esto ya dio algunas soluciones para algunos 
casos particulares para tener transiciones sin pérdidas, pero estos circuitos no sirven para todas 
las topologías. Otra familia sería la utilización de circuitos resonantes como elementos de 
transferencia de energía de forma que como la corriente se anula periódicamente uno puede 
conmutar en esos instantes sin pérdidas [Weinberg-92]. La desventaja de estos circuitos es que 
no permiten variar el ciclo de trabajo ya que no se puede cambiar la frecuencia de resonancia 
del tanque resonante durante el funcionamiento del circuito y, o deben trabajar a frecuencia 
fija, o deben regularse de forma paralela reduciendo el margen de regulación [Carrasco-95].
A partir de ahí se propusieron los primeros circuitos de transición suave los cuales 
aplicaban un pequeño circuito auxiliar que seguía incluyendo un tanque resonante el cual sólo 
resonaba durante la transición de forma que ésta se realizase sin pérdidas. Las dos familias 
existentes son los circuitos de transición a corriente cero o ZCT [Hua-93], y los circuitos de 
transición a tensión cero o ZVT [Hua-92]. Los últimos han sido los preferidos frente a los 
anteriores debido a que el circuito auxiliar necesario para su construcción no soporta ningún 
estrés adicional y además no maneja toda la potencia. Por otro lado los circuitos de tipo ZCT 
tienen como principal desventaja que deben absorber durante la transición toda la corriente de 
carga de forma que tenemos pérdidas adicionales en los interruptores auxiliares lo que por 
tanto resulta en que reducimos las pérdidas en el circuito principal pero las aumentamos en el 
auxiliar. Su uso por lo tanto es algo restringido y ha perdido posiciones frente al circuito de 
tipo ZVT.
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El funcionamiento del circuito ZVT se basa en hacer resonar una inductancia con la 
capacidad parásita del interruptor principal. Cuando la tensión de resonancia cruza por cero, se 
conmuta el interruptor principal sin tensión y por tanto sin pérdidas.
En el caso del circuito ZCT se utiliza un tanque resonante adicional que resuena y que 
inyecta su corriente de resonancia a través del interruptor principal el cual se desactiva cuando 
la corriente por él alcanza cero.
Ambos circuitos tienen las principales características que debe tener un circuito de 
conmutación suave y es que deben ser independiente de la carga, deben ser sencillos, y no 
deben aumentar el estrés de los interruptores principales durante el resto del periodo ni deben 
sobrecargar los interruptores auxiliares.
La aplicación de estas técnicas de conmutación suave a circuitos de alta potencia está 
ahora en auge [Vlatkovic-94], [Mao-94], [Mao-96] ya que es justamente aquí donde una 
mejora del rendimiento y una reducción del ruido son muy útiles al estar trabajando los 
componentes al límite de sus posibilidades. Ya se han propuesto múltiples circuitos para los 
rectificadores trifásicos de tipo BOOST, que por otra parte son los más utilizados debido a su 
mucho mayor rendimiento, pero no se han propuesto tantos para los de los rectificadores de 
tipo BUCK, al utilizarse esta topología mucho menos [Vlatkovic-93].
Es relativamente sencillo aplicar una técnica ZVT a un rectificador de tipo BOOST [Li- 
96] ya que sus interruptores son unidreccionales en tensión y bidireccionales en corriente. Esto 
se traduce en que el interruptor es un simple IGBT o cualquier otro tipo de transistor con un 
diodo en paralelo, lo que de forma natural ya ocurre con los MOSFET, por ejemplo.
Pero aplicar la técnica ZVT a un rectificador de tipo BUCK no es tan sencillo. Debido 
a que el interruptor es unidireccional en corriente y bidireccional en tensión tendremos un 
diodo en serie con un transistor. Esto significa que las capacidades parásitas que se utilizan 
para conseguir condiciones ZVT en este caso están en serie y son la capacidad parásita del 
diodo y la capacidad parásita del IGBT. Por tanto tenemos dos capacidades en serie que son 
variables con la tensión y además de forma no lineal. Esto significa que se pueden alcanzar 
durante la resonancia tensiones muy altas entre el positivo y el negativo del rectificador, lo cual
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nos lleva a un estrés excesivo. Para evitarlo debemos conectar capacidades en paralelo con 
cada uno de los dispositivos que sean mucho mayores que las capacidades parásitas de los 
mismos dispositivos. Además la capacidad en paralelo con el diodo debe ser mucho mayor que 
la que pongamos en paralelo con el transistor de forma que la variación de tensión se produzca 
principalmente en el transistor y así podamos conmutarlo a tensión cero. Todos estos 
inconvenientes hacen muy difícil poder asegurar en un interruptor bidireccional en tensión y 
unidireccional en corriente, que la tensión se distribuya correctamente entre ambos dispositivos 
y que podamos conmutar el transistor bajo condiciones de tensión cero. La técnica ZVT para 
este tipo de interruptores es por tanto de dudosa utilidad [Vlatkovic-94-2].
Parece lógico buscar una estructura de tipo ZCT para proveer a este tipo de 
interruptores de una condición de conmutación suave. Un circuito ZCT es en principio 
independiente de las capacidades parásitas de los interruptores. Obviamente seguiremos 
teniendo la desventaja inherente a todo sistema de tipo ZCT y es que este circuito debe 
conmutar toda la corriente de carga con lo que son críticas las pérdidas en el circuito auxiliar.
5.2. Circuito de conmutación suave propuesto
Partimos del hecho de que buscamos un circuito ZCT, para así poder conseguir 
conmutaciones a corriente cero y minimizar las pérdidas del rectificador. Al utilizar la técnica 
ZCT, aunque el circuito auxiliar sufre más pérdidas, no dependeremos de las capacidades 
parásitas de nuestros dispositivos (transistor y diodo) y así aseguraremos un buen 
funcionamiento.
El circuito propuesto consiste en un tanque resonante que activaremos antes de que se 
produzca cualquier transición y así conseguiremos una resonancia cuya corriente se opondrá a 
la corriente que pasa por la rama correspondiente del rectificador anulándola en el instante en 
que realicemos la transición. La resonancia continuará hasta que la corriente resonante se 
anule, instante en el que desconectaremos los interruptores auxiliares y por tanto también bajo 
condiciones de corriente cero. Insistir que el circuito propuesto permite conmutar bajo 
condiciones de corriente cero casi todas las conmutaciones del rectificador,
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independientemente de que sean a ON o a OFF y que se produzcan en una rama u otra y en el 
paso del estado de libre circulación, do, al de da o db o a la inversa.
El circuito de nuestro rectificador BUCK se muestra en la Figura 5.2.
L
n
Figura 5.2.: Rectificador trifásico tipo BUCK
Nuestro circuito auxiliar lo conectaremos entre los extremos positivo (p) y negativo (n) 
de la tensión rectificada y troceada antes del inductor y para nuestro estudio supondremos que 






Figura 5.3.: Rectificador BUCK con circuito ZCT.
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En el circuito se observa que necesitamos cuatro interruptores unidireccionales en 
corriente adicionales. Los interruptores Sxi se activan con la misma señal de disparo y son los 
que recargan el tanque resonante y los interruptores Sxo son lo que generarán la resonancia por 
la rama correspondiente de los interruptores principales, y que se activan ambos con la misma 
señal de disparo. Necesitamos dos interruptores cada vez ya que debemos tener totalmente 
aislado el tanque resonante del circuito cuando lo estemos recargando y también totalmente 
aislado de las fases que lo recargan cuando esté funcionando como ZCT. La utilización de 
interruptores unidireccionales en corriente obliga al circuito a resonar siempre en la dirección 
que nosotros deseamos y caso de no poder hacerlo (si la tensión del condensador no es la 
apropiada) entonces, simplemente no resonar.
5.2.1. Principio de operación
Los distintos estados de funcionamiento los describimos en la Figura 5.4. donde sólo 
mostramos medio periodo de conmutación de los interruptores principales. Y las formas de 
onda las mostramos en la Figura 5.5. donde sí que se muestra todo el periodo.
La frecuencia de conmutación del rectificador es mucho mayor que la frecuencia de red 
(de hecho, fs = 30kHz »  f  = 50Hz) y hemos distribuido el tiempo muerto do o estado de libre 
circulación entre los dos estados de ON, da y db.
Por simplicidad sólo hemos mostrado los 13 primeros estados de funcionamiento del 
circuito y queremos resaltar que aunque parece complejo, la idea es muy simple. Consiste en 
tener medio periodo de la resonancia durante las transiciones de los interruptores principales y 
otro medio periodo entre las transiciones que servirá para recargar el tanque resonante, es 
decir devolver al condensador una carga positiva para que en la siguiente resonancia ésta se 
produzca en el sentido apropiado.
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Figura 5.4.: Los 13 prim eros estados de funcionam iento del circuito ZCT. 
Corresponden a medio periodo de conmutación.
En la Figura 5.5. se muestran las formas de onda de todo un periodo de la frecuencia de 
conmutación de los interruptores principales.
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Figura 5.5.: Formas de onda del circuito.
Debido a que los interruptores principales son unidireccionales en corriente podemos 
encontrar tres estados adicionales (ti-t2a, Ua-U y té-Ua) que tienen una duración variable y 
ajustan la tensión en el condensador resonante siempre a la misma tensión al final de estos 
estados independientemente de la carga. Este se traduce en que la condición ZCT es 
independiente de la carga. Esta independencia de la carga será cierta si los diodos son ideales 
(lo que hemos supuesto hasta ahora) y no conducen corrientes inversas. La realidad nos 
demuestra que aunque el circuito es independiente de la carga, las conmutaciones ya no se 
producen a corriente cero, debido a que los diodos no son ideales.
Las formas de onda en la Figura 5.5. nos muestran que tendremos transiciones ZCT en 
todas las transiciones para los interruptores principales (ti, tsa y tío) y en 6 (to, t3 , t4, t5, h  y tg) 
de las 8 transiciones a OFF para los interruptores auxiliares.
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La variable que controla el que obtengamos condiciones de funcionamiento ZCT es la 
impedancia característica del tanque, suponiendo que el tiempo de ON de los interruptores 
auxiliares es siempre fijo (ton = Tr/2).
Estudiemos los diferentes intervalos temporales que se producen. Para ello 
supondremos que estamos en el instante angular de la frecuencia de red cot = -15°. En ese 
instante las tensiones de fase valen V r = 0.97Vm, Vs = -0.71Vm, V t  = -0.26Vm. Dado que la 
frecuencia de conmutación (30kHz) es mucho mayor que la de red (50Hz), podemos suponer 
que las tensiones de fase se mantendrán constante durante un periodo de conmutación.
Los diferentes estados son:
ÍQ-ti
Supongamos que acabamos de activar los 
interruptores auxiliares Sxo. Comienza por 
tanto la resonancia y la corriente del tanque 
empieza a crecer hasta que alcanza lo. En 
ese instante tendremos corriente cero 
circulando por el interruptor principal y lo 
podemos conmutar sin pérdidas.
La resonancia tiende a continuar pero ahora 
sin tener una fuente de tensión en su 
camino. La corriente intentará crecer más 
aún y circular inversamente por la rama 
correspondiente del rectificador, pero 
permanecerá fijada a lo por el diodo en 
serie con Snr. Esto descargará el 
condensador a corriente constante hasta 
que alcance una tensión apropiada a partir 
de la cual la resonancia comience de nuevo 
y en el sentido apropiado.
hsd k
La resonancia comienza de nuevo reducirá 
Í l ,  pero el interruptor auxiliar conmutará 
antes, lo que resultará en una conmutación 
a corriente distinta de cero para el 
interruptor auxiliar.
t z h
Este es el estado de funcionamiento 
normal.
t3-t4
Durante este periodo haremos resonar el 
tanque para recargar el condensador 
resonante a la tensión apropiada para que 
en el siguiente periodo de ZCT tengamos 
una transición ZCT. Para ello necesitamos 
incluir una fuente de tensión en la malla de 
la resonancia.
$4^ ÍS
Este es de nuevo el estado de 
funcionamiento normal.
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ís í^sa
Durante este estado volvemos a activar el 
tanque para alcanzar la condición de ZCT. 
La resonancia alcanza lo antes, ya que en 
este intervalo no tenemos ninguna fuente de 
tensión en la malla de la resonancia. De 
nuevo gracias al diodo en serie con Snr la 
corriente queda fijada a lo y la transición de 
los interruptores principales se hace a cero 
de corriente.
ÍSa^ Í6»
Cr se descarga a corriente constante hasta 
la tensión de línea y en tí, antes de alcanzar 
la tensión de línea, conmutamos los 
interruptores principales a corriente cero.
Una vez alcanzada la tensión de línea, 
continúa la resonancia y esta vez en el 
sentido adecuado y por tanto reduciendo Íl 
casi a OA. Entonces pasamos a OFF los 
interruptores auxiliares a cero de corriente.
Í7^ Í8
Este es de nuevo un estado normal de 
operación.
ÍEÍ2
Durante este intervalo recargamos de 
nuevo el condensador Cr a alta tensión para 
así obtener ZCT en la siguiente transición.
t9"ti0
Este es el último estado de operación 
normal antes de que el ciclo se vuelva a 
repetir.
Para el estudio teórico hemos simplificado el circuito y hemos utilizado el que 
mostramos en la Figura 5.6. Aunque en este circuito no hemos incluido resistencias de pérdidas 
las ecuaciones de todos los intervalos sí que las hemos resuelto teniendo en cuenta una 
resistencia serie con cada interruptor. Esto da una solución más exacta del circuito ya que 
justifica el que la tensión del condensador no llegue a alcanzar el valor ideal si no siempre un 
valor inferior.
line
Figura 5.6.: Circuito equivalente del rectificador BUCK con ZCT.
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Este circuito tiene en cuenta todos los posibles estados y simplifica el estudio. Durante 
el estado de libre circulación está ON So (t2-t3) durante el estado de transferencia de energía Si 
está ON (t7-tg). Los interruptores auxiliares Sxi y S xo activan el tanque resonante. Cuando S xo 
está ON obtenemos las transiciones ZCT en los interruptores principales y cuando activamos 
Sxi recargamos el tanque resonante. I0 representa la corriente de salida y la tensión de línea es 
Viínea. En el circuito real Vi,nea tiene un rizado de 300Hz que hará variar su valor entre 1.50 y 
1.73 veces la amplitud de la tensión de fase (Vm) cuando está recargando el tanque y entre 0.87 
y 1.73 veces Vm cuando estamos realizando la resonancia a través de las ramas con los 
interruptores principales So o S i 4. Esta diferencia entre el modelo y el circuito real tendrá poca 
influencia en el comportamiento real del circuito frente a su modelo. Sólo afecta a la tensión 
final del condensador cuando termine la resonancia y por tanto la corriente de resonancia de 
pico. El peor caso se tendrá cuando tengamos una fuente de tensión en la malla resonante del 
mismo valor que la utilizada para recargar el condensador, ya que el condensador se debe 
cargar a una tensión muy superior para que en el siguiente semiperiodo resuene en la dirección 
apropiada, aunque tenga la fuente de tensión en serie con él. Por tanto en el modelo estamos 
mostrando el caso más desfavorable que se puede dar en el circuito real.
El cálculo de las formas de onda de la tensión en el condensador y la corriente en la 
bobina se presentan en el Anexo 4. Se han representado además las formas de onda resultantes 
de dichas expresiones. Aunque ni en el modelo ni en los estados equivalentes se han incluido 
las pérdidas, estas sí que se han tenido en cuenta en el estudio teórico. Las pérdidas se han 
modelado con una resistencia en serie con cada rama, lo que equivale a resolver cada vez un 
circuito resonante serie LCR. Las resistencias parásitas del circuito son las que limitan la 
tensión máxima en el condensador resonante, que de lo contrario es muy alta y como la deben 
soportar los dispositivos, no se puede permitir que supere cierto límite. La realidad demostró 
que dicha tensión no sube tanto debido a las pérdidas en el circuito resonante (Al resolver el 
circuito LCR aparecen exponenciales que amortiguan la oscilación).
4 La diferencia de estas tensiones en le circuito real viene de que la fuente que recarga el tanque resonante es la 
tensión trifásica rectificada, mientras la tensión que existe en la malla resonante durante el semiperiodo de ZCT 
es la tensión de entrada que estará compuesta por dos de la tres tensiones trifásicas disponibles. Esto se 
comprueba fácilmente en la Figura 5.4.
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El estudio del modelo, que tiene los mismos intervalos que el circuito real, muestra que 
gracias a los diodos ideales la corriente queda fijada a lo si la corriente de resonancia es mayor 
que lo , lo que se traduce en que el circuito es independiente de la carga y tendremos 
condiciones de ZCT en todas las transiciones de los interruptores principales y en casi todas las 
transiciones de los interruptores auxiliares. Sólo en el intervalo [t2a-t2] y en [Wt?] la 
conmutación de los interruptores auxiliares no es de forma suave (ver Figura 5.5.) aunque en 
este último intervalo la conmutación se puede suponer casi a corriente cero.
5.2.2. Procedimiento de diseño
El procedimiento de diseño es inmediato. Debemos fijar la tensión máxima del 
condensador, el parámetro más restrictivo del circuito, que podemos tolerar. A continuación 
fijamos el periodo de resonancia para determinar cuantas transiciones son con ZCT. Aunque el 
periodo sea muy grande no estamos perdiendo ciclo de trabajo ya que la corriente lo sigue 
circulando tanto en el estado de libre circulación como en el de transferencia de energía. Pero 
sí que tenemos que tener en cuenta que para aplicar el circuito ZCT durante una transición 
necesitamos un semiperiodo y que necesitamos otro semiperiodo para que se recargue el 
condensador. Por tanto para ciclos de trabajo pequeños (lo que se da cada intervalo de 60° del 
periodo de red con la modulación de vectores espaciales) no podemos aplicar el circuito si los 
ciclos de trabajo se encuentran muy cerca ya que necesitamos un tiempo de al menos un 
semiperiodo para la recarga. Estas consideraciones nos sirven para fijar la frecuencia de 
resonancia. Como el circuito ZCT es independiente de la carga, sólo debemos calcular la 
impedancia característica del tanque para la condición de carga máxima, ya que para cargas 
inferiores se ajustará solo para dar la condición de ZCT.
Para obtener la expresión de la impedancia característica debemos utilizar las 
ecuaciones de los diez intervalos del circuito equivalente de la Figura 5.6. que se encuentran en 
el Anexo 4. La tensión máxima del condensador se obtiene durante el intervalo [Í3-t4] y 
teniendo en cuenta las condiciones iniciales y despreciando las pérdidas, deducimos la siguiente 
expresión:
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V c , . m« = 2 V 2 V l,r a + I 0Z r c o s
V 2 V linea
V /
(5.1.)
E s t a  e c u a c i ó n  e s  t r a s c e n d e n t a l  y  n o  t i e n e  s o l u c i ó n  a lg e b r a i c a  y  d e b e r e m o s  p o r  t a n t o  
h a c e r  u n a  a p r o x i m a c i ó n .  U n a  p o s ib l e  a p r o x i m a c i ó n  e s  s u p o n e r  e l  c o s e n o  ig u a l  a  u n o .  L a  
r e p r e s e n t a c ió n  g r á f ic a  d e  la  e c u a c i ó n  a n t e r io r  y  d e  la  a p r o x i m a c i ó n  p a r a  e l  c o s e n o  ig u a l  a  u n o  
s e  m u e s t r a  e n  la  F ig u r a  5 . 7 .  S e  p u e d e  o b s e r v a r  q u e  e l  e r r o r  e s  b a s t a n t e  p e q u e ñ o  y  q u e  p o r  
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Figura 5 .7.: Representación gráfica de la expresión de Vcr_max (línea continua) y  
su aproximación, donde cos= l (línea discontinua). 4~2 Vimea=540V, Io=20A.
P a r a  e l  d i s e ñ o  u t i l i z a r e m o s  la  a p r o x i m a c i ó n  q u e  d a  c o m o  r e s u l t a d o  u n a  t e n s i ó n  d e  
c o n d e n s a d o r  m a y o r  d e  la  q u e  o b t e n d r e m o s  e n  la  r e a l id a d .  E s t a  t e n s i ó n  d e  c o n d e n s a d o r  n u n c a  
s e  a l c a n z a r á  d e b i d o  a  q u e  e l  c o s e n o  n o  v a l e  1 y  a d e m á s  t e n e m o s  p é r d id a s  e n  e l  c i r c u i t o .  P e r o  la  
e x p r e s i ó n  n o s  p e r m it e  r e a l iz a r  e l  d i s e ñ o  d e l  t a n q u e  r e s o n a n t e  d o n d e  la  a l t a  t e n s i ó n  e n  e l  
c o n d e n s a d o r  s e r á  m e n o r ,  h e c h o  d e s e a b l e .
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Aplicando la aproximación podemos despejar Zr,
T , = 2 n ^ c ;  (5.3.)
Con estas dos ecuaciones, fijando Vcr_max y conociendo Vunea e Iomax, podemos 
determinar Lr y Cr. Vi¡nea es la tensión de línea e Iomax es la corriente de carga máxima que 
circulará por nuestros interruptores principales. Como la tensión real será menor debido a las 
pérdidas que no han sido tenidas en cuenta en estas expresiones, el estrés de tensión de los 
interruptores auxiliares también será algo menor.
La simulación de nuestro circuito simplificado con pérdidas demuestra que el principio 
de operación descrito es correcto y que el análisis temporal descrito y las expresiones 
obtenidas son correctas. Los resultados de la simulación se muestran en la Figura 5.8. donde 
podemos apreciar como las transiciones se realizan casi todas bajo la condición de corriente 
cero. El periodo de resonancia se ha aumentado en relación con le periodo de conmutación 
para así ver más claramente el funcionamiento del circuito. El aumento del periodo resonante 
reduce por una parte la frecuencia de conmutación de los interruptores auxiliares, pero no es 
muy aconsejable ya que evita el poder aplicar el circuito a estados con ciclos de trabajo muy 
estrechos. Esto es debido a que el circuito necesita de un semiperiodo para poder recargarse y 
que no se podrá producir si el ciclo de trabajo es muy estrecho y el semiperiodo muy largo.
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Figura 5.8.: Formas de onda 1: Corriente a través de Snr(-I(R1)), S„s(-I(R2)) y  
Snt(-I(R3)); 2: Señales de disparo de los interruptores principales; 3: Señales de 
disparo de los interruptores auxiliares; 4: Tensión en el condensador resonante; 
5: Corriente a través del tanque resonante. Las oscilaciones a alta frecuencia 
muestran cuando las transiciones no se realizan a cero de corriente.
5.3. C ontrol del circuito ZC T
P a r a  e l  c o n t r o l  d e l  c i r c u i t o  s e  h a n  d e  a ñ a d ir  a l g u n a s  m o d i f i c a c i o n e s  a l  c i r c u i t o  d e  
c o n t r o l  q u e  s e  t i e n e .  L a s  m o d i f i c a c i o n e s  s e  d e b e n  h a c e r  t a n t o  e n  la  e t a p a  d ig i t a l  ( A n e x o  3 )  
c o m o  e n  la  r u t in a  d e l  D S P  ( A n e x o  2 ) .
R e c o r d e m o s  q u e  p a r a  d is p a r a r  n u e s t r o s  t r a n s i s t o r e s  h e m o s  e l e g i d o  la  d i s t r i b u c i ó n  d e  
c i c l o s  q u e  a c t iv a  p r im e r o  e l  c i c l o  d e  t r a b a jo  g r a n d e  ( d a) ,  d e s p u é s  la  m i t a d  d e l  t i e m p o  m u e r t o  
( d o / 2 ) ,  e l  c i c l o  d e  tr a b a jo  p e q u e ñ o  ( d b )  y  a  c o n t i n u a c i ó n  la  o t r a  m it a d  d e l  t i e m p o  m u e r t o  ( d o / 2 ) .  
C o m o  a c t i v a m o s  e l  c ir c u i t o  Z C T  e n  t o d a s  la s  t r a n s i c io n e s ,  e s t o  s i g n i f i c a  q u e  d e b e m o s  d e t e c t a r  
la s  4  t r a n s i c io n e s  q u e  s e  p r o d u c e n  e n  u n  p e r io d o  d e  c o n m u t a c i ó n .  E n  la  F ig u r a  5 . 9 .  s e  
o b s e r v a n  la s  t r e s  s e ñ a l e s  a u x i l ia r e s  q u e  g e n e r a  n u e s t r o  D S P  ( A ,  B ,  C )  a  p a r t ir  d e  la s  c u a l e s  s e  
r e c o n s t r u y e n  la s  s e ñ a l e s  d e  l o s  I G B T s  p r in c ip a le s  c o m o  y a  s e  h a  v i s t o  e n  u n  c a p í t u l o  a n t e r io r .  
L a s  t r a n s i c io n e s  q u e  n e c e s i t a m o s  c o n o c e r  e s t á n  m a r c a d a s  p o r  u n a  l ín e a  d i s c o n t i n u a .  A  p a r t ir  
d e  e s t a s  t r a n s i c io n e s  d e b e m o s  g e n e r a r  la s  s e ñ a l e s  d e  l o s  in t e r r u p t o r e s  a u x i l ia r e s  q u e  s e  d e b e n  
a c t iv a r  u n  c u a r t o  d e  p e r io d o  d e  r e s o n a n c i a  a n t e s ,  p a r a  q u e  a s í  e l  m á x i m o  d e  c o r r ie n t e  
r e s o n a n t e  s e  a l c a n c e  e n  e l  in s t a n t e  d e  la  t r a n s i c ió n  d e  l o s  in t e r r u p t o r e s  p r in c ip a le s .  E s t o  s e
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c o n s i g u e  u t i l iz a n d o  la s  t r e s  s a l id a s  P W M  d i s p o n i b l e s  q u e  le  q u e d a n  a  n u e s t r o  D S P .  G e n e r a m o s  
p u e s  a d e m á s  t r e s  s e ñ a l e s  q u e  l la m a m o s  A ’ , ET y  C ’ q u e  t i e n e n  la  d u r a c i ó n  d e  A ,  B  y  C  
r e s p e c t i v a m e n t e  m e n o s  u n  c u a r t o  d e  p e r io d o  r e s o n a n t e ,  T r/ 4  ( v e r  F ig u r a  5 . 9 . ) .
T
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Figura 5.9.: Señales de disparo del rectificador. A, A ’, B, B \ C y  C' son 
generadas por el DSP. A, B y  C son las señales de disparo normales y  A ’, B ’ y  C ’ 
son las señales auxiliares para generar los disparos de los interruptores 
auxiliares.
A  p a r t ir  d e  e s t á s  s e ñ a l e s  a u x i l ia r e s  y  c o n  a y u d a  d e  n u e v e  m o n o s t a b l e s  ( 7 4 H C T 2 2 1 )  
g e n e r a m o s  la s  s e ñ a l e s  d e  d i s p a r o  d e  l o s  in t e r r u p t o r e s  a u x i l ia r e s .  P a r a  la  ú l t im a  t r a n s i c ió n  
n e c e s i t a m o s  u n  m o n o e s t a b l e  a d i c io n a l  c u y a  t e m p o r i z a c i ó n  c o i n c i d a  c o n  e l  p e r io d o  c o m p l e t o  
m e n o s  T r/ 4 .  L a  F ig u r a  5 . 1 0 .  m u e s t r a  u n  d ia g r a m a  d e  b l o q u e s  d e l  s i s t e m a .  L o s  c u a t r o  
m o n o e s t a b l e s  a n t e s  d e  la  p u e r t a  O R  q u e  s u m a  t o d a s  s u s  s a l id a s  y a  n o s  s u m in is t r a n  la s  s e ñ a l e s  
d e  d i s p a r o  d e  l o s  in t e r r u p t o r e s  a u x i l ia r e s ,  e s  d e c ir  e n  la  s a l id a  d e  d i c h a  p u e r t a  O R  y a  e s t á n  la s  
s e ñ a l e s  d e  d i s p a r o  d e  Sxo- P e r o  t e n e m o s  q u e  t e n e r  e n  c u e n t a  q u e  d e b e m o s  r e c a r g a r  e l  t a n q u e  
r e s o n a n t e ,  p o r  l o  q u e  d e s p u é s  d e  a c t iv a r  e l  c ir c u i t o  Z C T ,  d e b e m o s  d e ja r  e l  t i e m p o  n e c e s a r i o  
p a r a  r e c a r g a r  e l  t a n q u e .  E s t o  lo  h a c e m o s  c o n  e l  m o n o e s t a b le  r e a l im e n t a d o  c o n  u n  p u e r t a  O R .  
L a  r e a l i m e n t a c i ó n  la  u t i l i z a m o s  p a r a  e v i t a r  q u e  s e  v u e l v a  a  d is p a r a r  u n a  v e z  d i s p a r a d o .  C u a n d o  
s e  a c t iv a  e s t e  m o n o e s t a b l e  q u e  g e n e r a  la  v e n t a n a  p a r a  q u e  t e n g a m o s  t i e m p o  s u f i c i e n t e  p a r a  
r e c a r g a r  e l  t a n q u e ,  d i s p a r a m o s  a  la  v e z  e l  m o n o e s t a b l e  q u e  g e n e r a  la  s e ñ a l  d e  d i s p a r o  d e  Sxo- E l  
f in a l  d e  e s t a  s e ñ a l  a c t iv a  u n  m o n o e s t a b l e  q u e  n o s  in t r o d u c e  u n  t i e m p o  m u e r t o  e n t r e  la  s e ñ a l  d e  
d i s p a r o  d e  Sxo y  Sxi. C u a n d o  a c a b a  e s t e  t i e m p o  m u e r t o  s e  g e n e r a  la  s e ñ a l  d e  d i s p a r o  d e  Sxi. 
S ó l o  d e b e m o s  t e n e r  e n  c u e n t a  q u e  e l  t i e m p o  d e  la  v e n t a n a  d e b e  s e r  m a y o r  o  i g u a l  q u e  e l  
t i e m p o  d e  Sxo m á s  Sxi m á s  e l  t i e m p o  m u e r t o  in t e r c a la d o .  E n  n u e s t r o  c a s o  d e b e  s e r  m a y o r  q u e  
2 T r.
181







1  Q — &
Tr/2
Figura 5.10.: Esquema del circuito desarrollado para generar las señales de 
disparo de los interruptores auxiliares. Todos los bloques son monoestables 
(74HC221).
5.4. Resultados experimentales
La construcción práctica del circuito ZCT descrito se puede encontrar en el Anexo 3. 
El circuito se ha añadido al rectificador cuyas especificaciones recordemos que eran:
V ,í„ e  = 380V V0 = 50V (5.4.)
fs = 30kHz I0max = 20A (5.5.)
En nuestro diseño del circuito ZCT hemos fijado Tr = 2ps y V c r_max = 1500V y 
aplicando la expresión para Zr,
Z ' = f =  Vc'-m” 2^ V|¿“ = 21Q (5.6.)
1 ^Omax
elegimos una Zr ligeramente mayor:
Zr = 25 (5.7.)
y a partir de ahí el condensador vale,
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c ' = ¿ =117nF (58)
Para mejorar la capacidad de corriente de los condensadores hemos puesto 
condensadores en paralelo y a continuación en serie (10nF+2.2nF):
Cr =12.2nF (5.9.)
y Lr vale
El circuito ZCT se ha implementado a partir de IGBTs de alta tensión conmutados a 
alta frecuencia (Tr = 2ps <=> fr = 500kHz). Esto resulta en un rendimiento bastante pobre 
debido a las pérdidas que se producen básicamente en las redes RC de estos IGBTs. Estas 
redes son imprescindibles ya que en el circuito real las conmutaciones no se producen a 
corriente cero en todos los casos y algunas conmutaciones se producen con corriente. Por esa 
razón necesitamos las redes RC para controlar los picos de tensión que se puedan originar en 
los interruptores y que pueden destruir nuestros dispositivos si no están controlados. Aunque 
el circuito ZCT mejora el rendimiento del rectificador en sí (ver Figura 5.11.), no consigue 
mejorar el rendimiento total del sistema (rectificador + circuito ZCT) el cual cae unos puntos 
cuando se incluye el circuito ZCT.
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Figura 5.11.: Rendimiento de sólo el rectificador, donde no se han tenido en 
cuenta las pérdidas en el filtro de entrada ni en el circuito ZCT propiamente 
dicho.
S e  h a  c o m p r o b a d o  e x p e r i m e n t a lm e n t e  q u e  e l  r u id o  h a  s i d o  r e d u c id o  e n  g r a n  m e d id a  
g r a c ia s  a  la  c o n m u t a c i ó n  s u a v e  e n  l o s  in t e r r u p t o r e s  p r in c ip a le s  c o m o  s e  m u e s t r a  e n  l o s  
s i g u i e n t e s  o s c i l o g r a m a s  ( F ig u r a  5 . 1 2 . ) .
T«K R u n : 1 2 .S k S /s  P k  D e te c tTek R un: l 2 .5 k S / s  Pk  D e te c t
7 3 0m v 30  j a n  1 9 9 7  Ch1 SOÓmV 
1 9 :3 7 :5 0 ¡UH 5 0 0m vCh4 5 00m Vs u o v  19 37 50
s i n  Z C T  c o n  Z C T
Figura 5.12. : Ruido del rectificador medido en el bus a plena carga: Vp„ {Chl : 
0.04*VfaseR (5V/div), Ch4: Vp„ (250V/div)} con y  sin circuito ZCT. Condiciones: 
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A u n q u e  e l  r e n d im ie n t o  t o t a l  d e l  s i s t e m a  s e  r e d u c e  c o n  e l  c i r c u i t o  d e  Z C T  d e b id o  a  la s  
p é r d id a s  d e  c o n m u t a c i ó n  d e  l o s  I G B T s  d e l  c i r c u i t o  Z C T ,  e l  u s o  d e  I G B T s  ( d i s p o s i t i v o s  
b i p o la r e s )  e s  im p r e s c in d ib le  y a  q u e  t e n e m o s  q u e  m a n e ja r  t o d a  la  c o r r ie n t e  d e l  r e c t i f i c a d o r  
d u r a n t e  l a s  t r a n s i c io n e s  y  a d e m á s  t e n e r  la  c a p a c id a d  d e  b lo q u e a r  a l t a  t e n s i ó n .  C o m o  d e b e m o s  
p r o t e g e r  l o s  d i s p o s i t i v o s  c o n t r a  p i c o s  d e  a l t a  t e n s i ó n  d e b i d o s  a  la s  o s c i l a c i o n e s  d e  a l t a  
f r e c u e n c ia  d o r a n t e  l a s  c o n m u t a c i o n e s  a ñ a d i m o s  r e d e s  R C  la s  c u a l e s  p r o d u c e n  m u c h a s  
p é r d id a s .  E s t á s  p é r d id a s  s o n  m u y  i m p o r t a n t e s  y a  q u e  c o n m u t a m o s  l o s  I G B T s  a  5 0 0 k H z .  Si 
p r e t e n d e m o s  r e d u c ir  la  f r e c u e n c ia  d e  r e s o n a n c i a  e l  r e s u l t a d o  e s  q u e  n o  s e  a c t iv a r á  e l  c i r c u i t o  
Z C T  e n  t o d a s  la s  t r a n s i c io n e s ,  d e b i d o  a  q u e  e l  t i e m p o  n e c e s a r i o  e n t r e  t r a n s i c io n e s  e s  d e  
a p r o x im a d a m e n t e  u n  p e r io d o  y  m e d i o  d e  r e s o n a n c i a  ( m e d i o  p e r i o d o  p a r a  la  t r a n s i c ió n  Z C T ,  
m e d i o  p e r io d o  p a r a  la  r e c a r g a  d e l  t a n q u e  y  m e d i o  p e r io d o  m á s  e n t r e  a m b o s  p a r a  a s e g u r a r  q u e  
l o s  I G B T s  c o r r e s p o n d i e n t e s  e s t á n  a  O F F ) .  S e  c o m p r o b ó  q u e  a ú n  e s t a n d o  a  O F F ,  l o s  I G B T s  
c o n d u c í a n  p e q u e ñ a s  c o r r i e n t e s  c u a n d o  s e  a c t iv a b a  la  r e c a r g a  d e l  t a n q u e  lo  c u a l  a u m e n t a b a  s u s  
p é r d id a s  ( e s t o  s e  p r o d u c í a  a l  a c t iv a r  Sxi j u s t o  a  c o n t i n u a c i ó n  d e  p a s a r  a  O F F  Sxo). P o r  e s t o  
r a z ó n  s e  a ñ a d ió  u n  in t e r v a lo  a d i c io n a l  e n t r e  la  a c t i v a c i ó n  d e  Sxi d e s p u é s  d e  Sxo. T o d o  e s t o  
c o n d i c i o n a  e l  h e c h o  d e  o b t e n e r  u n  r e n d im ie n t o  m a y o r  c o n  n u e s t r o  c i r c u i t o  Z C T .
E l  o s c i l o g r a m a  d e  la  F ig u r a  5 . 1 3 .  m u e s t r a  la s  f o r m a s  d e  o n d a  e n  e l  p a s o  a  O N  y  a  O F F  
d e  u n  I G B T  d e l  r e c t i f i c a d o r .  E n  e l  p a s o  a  O F F  e l  Z C T  n o  e s t á  a c t iv a d o ,  p e r o  s i  lo  e s t á  e n  e l  
p a s o  a  O N .  S e  o b s e r v a  q u e  c u a n d o  e l  c ir c u i t o  Z C T  a c t ú a  la s  p é r d id a s  d e  c o n m u t a c i ó n  s e  
r e d u c e n .
Figura 5.13.: Funcionamiento del ZCT: Chl: 0.04*VfaseR (5V/div), Ch2: Ic_Qnt 
(5A/div), Ch3: h r (5A/div), Ch4: VcE_Qnt (250V/div). Condiciones: Vn„ea=380V, 
V0=50V, Io=20A, Lr=8.5uH, Cr=12.2nF.
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L a  F ig u r a  5 . 1 4 .  m u e s t r a  la s  f o r m a s  d e  o n d a  d e l  c o n m u t a d o r  S xoa d e l  c ir c u i t o  Z C T .  S e  
o b s e r v a  q u e  la  c o r r ie n t e  p o r  e l  t r a n s i s t o r  e s  m a y o r  q u e  la  c o r r ie n t e  r e s o n a n t e  ( s i  s e  c o m p a r a  
c o n  la  F ig u r a  5 . 1 3 . )  d e b id o  a  q u e  a  e l l a  s e  s u m a  la  c o r r ie n t e  d e  d e s c a r g a  d e  la  r e d  R C .  E l  p a s o  
a  O F F  s e  p r o d u c e  a n t e s  d e  l le g a r  a  c e r o  d e  c o r r ie n t e  p e r o  la s  p é r d id a s  s o n  m ín im a s  y a  q u e  la  
t e n s i ó n  s ó l o  a u m e n t a  c u a n d o  a c t i v a m o s  l o s  in t e r r u p t o r e s  S xi y  r e c a r g a m o s  e l  t a n q u e .  S e  
o b s e r v a  q u e  e n  e s e  in s t a n t e  la  c o r r ie n t e  d e  c o l e c t o r  v u e l v e  a  a u m e n t a r  y  e s t a  v e z  c o n  t e n s i ó n ,  
l o  q u e  s e  t r a d u c e  e n  p é r d id a s .  E s t a  e s  la  r a z ó n  p o r  la  q u e  s e  h a  s e p a r a d a  e l  m e d i o  p e r io d o  d e  
Z C T  d e l  m e d i o  p e r i o d o  d e  r e c a r g a ,  y a  q u e  c u a n d o  e s t a b a n  j u n t o s  e s t á  c o r r ie n t e  e r a  m u c h o  
m a y o r .  E l  p i c o  d e  t e n s i ó n ,  q u e  a l c a n z a  l o s  7 5 0 V ,  e s  e l  q u e  a u m e n t a  c o n s i d e r a b l e m e n t e  s i  s e  
r e d u c e  e l  v a lo r  d e l  c o n d e n s a d o r  d e  la  r e d  R C  y  p o r  t a n t o  a u m e n t a  d e  f o r m a  p e l i g r o s a  e l  e s t r é s  
d e l  in t e r r u p t o r .  E s t e  p i c o  a u m e n t a  c o n  la  c a r g a  d e l  r e c t i f i c a d o r .
Tek R u n : S O .O M S /s S a m p le  I--------
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Figura 5.14.: Funcionamiento del ZCT: Chl: 0.04*VfaseR (5V/div), Ch2: Ic_sxoa 
(5A/div), Ch4: Vce s*oa (250V/div). Condiciones: Viinea=380V, V0=50V, I0=20A, 
Lr=8.5uH, Cr=12.2nF.
E l  c i r c u i t o  r e a l  h a  m o s t r a d o  la  d i f i c u l t a d  d e  c o r t a r  d i o d o s  r e a l e s  p o r  c o r r ie n t e  e s t a n d o  
p o l a r i z a d o s  d i r e c t a m e n t e .  A l  n o  s e r  l o s  d i o d o s  c a p a c e s  d e  b l o q u e a r  la  c o r r ie n t e  in v e r s a  e l  
c ir c u i t o  Z C T  q u e  a u n q u e  e s  i n d e p e n d i e n t e  d e  la  c a r g a ,  n o  p r o c u r a  c o n m u t a c i o n e s  a  c o r r ie n t e  
c e r o  a  l o s  in t e r r u p t o r e s  p r in c ip a le s .  E l  f a b r ic a n t e  in d ic a  q u e  p a r a  d i /d t  b a j o s  o  m u y  b a j o s  e l  
t i e m p o  d e  r e c u p e r a c i ó n  p u e d e  l l e g a r  a  s e r  m u y  a l t o .  P a r a  I F =  2 0 A  y  d i / d t  =  1 0 0 A / p s  e l  t i e m p o  
d e  r e c u p e r a c i ó n  a l c a n z a  t *  =  1 2 0 n s  y  l a  c o r r ie n t e  i n v e r s a  I rrm  =  4 A .  D i c h a  c o r r ie n t e  i n v e r s a  e s  
e l  l ím i t e  p a r a  d i / d t ’ s  a ú n  m e n o r e s  e  i n d e p e n d ie n t e  d e  la  c o r r ie n t e  d i r e c t a  I F. E n  e l  o s c i l o g r a m a  
1 d e  la  F ig u r a  5 . 1 5 .  e l  d i / d t  =  5 0 A / p s ,  y  la  c o r r ie n t e  i n v e r s a  v a l e  u n o s  3 A ,  l o  q u e  c o i n c i d e  c o n  
l o s  d a t o s  q u e  d a  e l  f a b r ic a n t e .  P e r o  e s t o  s i g n i f i c a  q u e  p a r a  c a r g a s  p e q u e ñ a s  la  t r a n s i c ió n  d e  l o s
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in t e r r u p t o r e s  p r in c ip a le s  s e  h a r á  a  - 3 A  y  n o  a  c e r o  d e  c o r r ie n t e  y  p o r  t a n t o  c o n  p é r d id a s .  E l  
o s c i l o g r a m a  1 m u e s t r a  u n a  t r a n s i c ió n  d o n d e  e l  c i r c u i t o  Z C T  s e  a c t iv a  ( s e  o b s e r v a  c o m o  la  
c o r r i e n t e  e s  n e g a t i v a  d u r a n t e  c a s i  3 2 0 n s  y  a l c a n z a  3 A ) ,  m ie n t r a s  q u e  e n  e l  o s c i l o g r a m a  2  la  
t r a n s i c ió n  s e  p r o d u c e  s in  a y u d a  d e l  c i r c u i t o  Z C T  ( s e  o b s e r v a  q u e  la  r e c u p e r a c i ó n  in v e r s a  d e l  
d i o d o  e s  b a s t a n t e  a b r u p t a ,  c o n  u n  p i c o  d e  t e n s i ó n  im p o r t a n t e  y  u n a  c o r r ie n t e  i n v e r s a  m a y o r  
q u e  1 0  A ) .
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Figura 5.15.: Funcionamiento del ZCT: Chl: 0.04*VfaseR (5V/div), Ch2: Idm 
(5A/div) Ch4: Vak Dn, (250V/div). Condiciones: Vlmea=380V, V0=50V, I0=20A, 
Lr=8.5uH, Cr=12.2nF.
P o r  ú l t im o  m o s t r a r  e n  la  F ig u r a  5 . 1 6 .  la  t e n s i ó n  e n  b o r n e s  d e l  c o n d e n s a d o r  r e s o n a n t e ,  
C r, y  la  c o r r ie n t e  p o r  la  b o b in a  r e s o n a n t e ,  L r. E n  la  F ig u r a  5 . 1 6 .  s e  p r e s e n t a  t a n t o  e l  c a s o  s in  
c a r g a  c o m o  c o n  c a r g a  m á x im a  (Iomax =  2 0 A ) .  S e  o b s e r v a  q u e  e l  c i r c u i t o  e s  i n d e p e n d i e n t e  d e  la  
c a r g a .  A u n q u e  e l  d i o d o  n o  e s  c a p a z  d e  b lo q u e a r  c o r r i e n t e s  n e g a t i v a s  y  p o r  t a n t o  la s  
c o n m u t a c i o n e s  y a  n o  s e  h a r á n  a  c o r r ie n t e  c e r o ,  e l  c i r c u i t o  s í  q u e  e s  i n d e p e n d ie n t e  d e  la  c a r g a .  
L a  t e n s i ó n  d e l  c o n d e n s a d o r  s e  r e d u c e  p a r a  c a r g a  m ín im a  y  c o n f o r m e  a u m e n t a  la  c a r g a  a u m e n t a  
a l  i g u a l  q u e  la  c o r r ie n t e  p o r  la  b o b in a  r e s o n a n t e .  S e  o b s e r v a  e n  e l  o s c i l o g r a m a  c o n  c a r g a  
m á x im a  q u e  la  t e n s i ó n  m á x im a  a l c a n z a d a  e n  e l  c o n d e n s a d o r  r e s o n a n t e  n o  s u p e r a  l o s  1 0 0 0 V .  
E s t a  t e n s i ó n  n o  la  p o d e m o s  s u p o n e r  s o p o r t a d a  p o r  a m b o s  in t e r r u p t o r e s  a u x i l ia r e s ,  S xoa y  S xob, a  
p a r t e s  i g u a l e s  s i  n o  d e p e n d i e n d o  d e  la  p o la r id a d  q u e  ir á  c a m b i a n d o  a  l o  la r g o  d e l  p e r io d o  d e  
r e d ,  s e r á  s o p o r t a d o  e n  s u  g r a n  m a y o r ía  p o r  u n  in t e r r u p t o r  u  o t r o .  M e d id a s  e x p e r i m e n t a le s  
d e m o s t r a r o n  q u e  e l  r e p a r t o  e s  d e  a p r o x im a d a m e n t e  u n  1 5 %  u n  in t e r r u p t o r  y  u n  8 5 %  e l  o t r o .
187
Capítulo 5 Técnicas de conmutación suave
D e b e m o s  p o r  t a n t o  d i s e ñ a r  e l  c i r c u i t o  Z C T  p a r a  q u e  s u s  in t e r r u p t o r e s  s o p o r t e n  p o r  s i  s o l o s  
t o d a  la  t e n s i ó n  q u e  s e  p u e d a  a lc a n z a r  e n  e l  c o n d e n s a d o r  r e s o n a n t e .




¡ lO m M V  ' W J.W n's J  ' ‘ U.'í'mV 
F soomv
s in  c a r g a
I B ' 10.'flmVg 2.OOms Chl 'f  1 l.tmV 
Ch4 SOOmV
c o n  c a r g a  m á x im a
8 F eb  19 97  
1 8 :5 1 :3 7
Figura 5.16.: Tensión bornes del condensador resonante; Cr, y  corriente por la 
bobina resonante, Lr. Chl: VR, Ch2: ILr (5A/div), Ch4: VCr (250V/div). 
Vrms=220V, RLmax= 2 .5 a  V0=50V, Lr=8.5pH, Cr=12.2nF
5.5. C onclusión5
S e  h a  d e s a r r o l la d o  u n  n u e v o  c ir c u i t o  d e  c o n m u t a c i ó n  s u a v e  p a r a  u n  r e c t i f i c a d o r  d e  t ip o  
B U C K  e l  c u a l  r e d u c e  s u s  p é r d id a s  d e  c o n m u t a c i ó n ,  a u n q u e  e l  r e n d im ie n t o  t o t a l  d e l  s i s t e m a  n o  
h a  p o d i d o  s e r  m e j o r a d o  d e b i d o  a  l a s  p é r d id a s  e n  l o s  in t e r r u p t o r e s  a u x i l ia r e s .  R e c o r d e m o s  q u e  
l o s  in t e r r u p t o r e s  a u x i l ia r e s  s o n  I G B T s  c o n m u t a n d o  a  5 0 0 k H z .  E l  c ir c u i t o  a u x i l ia r  e s  a d e m á s  
i n d e p e n d i e n t e  d e  la  c a r g a ,  a u n q u e  la s  l im i t a c io n e s  d e  l o s  d i o d o s  d e  p o t e n c i a  n o  n o s  a s e g u r a n  
q u e  la s  c o n m u t a c i o n e s  s e a n  a  c o r r i e n t e  c e r o  d e b i d o  a  la  c o r r ie n t e  d e  r e c u p e r a c i ó n  in v e r s a .
L a s  f ó r m u la s  m a t e m á t i c a s  s o n  m u y  s e n c i l l a s  y  n o s  d a n  v a l o r e s  o r i e n t a t i v o s  p a r a  d i s e ñ a r  
e l  t a n q u e  r e s o n a n t e ,  a  p a r t ir  d e  l o s  v a l o r e s  d e  la  t e n s i ó n  d e l  c o n d e n s a d o r .  A u n q u e  la  t e n s i ó n  e n  
e l  c o n d e n s a d o r  e s  t e ó r i c a m e n t e  m u y  a l t a  l u e g o  la  r e a l id a d  d e m u e s t r a  q u e  e s  m u c h o  m e n o r
5 Los resultados de este capítulo han sido aceptados para su presentación en el congreso del IEEE Power 
Electronics Specialists Conference de 1997 a celebrar en Junio en St. Louis, EE.UU. El título de la 
comunicación es “Novel ZCT Circuit for Three-Phase Buck Rectifíers”.
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debido a las pérdidas, lo cual reduce el estrés que sufren los interruptores auxiliares. Está 
tensión es la limitación básica del circuito y por tanto el dato más importante para el diseño.
Los resultados experimentales muestran que los IGBTs tienen grandes limitaciones a 
altas frecuencias aunque se conmuten con corriente cero. En aplicaciones de alta potencia las 
conmutaciones suaves aún son difíciles de compaginar con altos rendimientos ya que los 
dispositivos que activan los circuitos auxiliares de conmutación suave, también deben soportar 
condiciones límite de alta tensión y alta corriente para el caso de circuitos de conmutación a 
corriente cero o ZCT como se comprueba en [Mao-96].
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Para corroborar los resultados teóricos obtenidos vamos a medir diferentes parámetros 
de nuestro prototipo. Mediremos el rendimiento para conocer el consumo de potencia del 
rectificador. Recordemos que al ser un circuito de procesamiento de la energía sería deseable 
que este consumo propio fuese mínimo. Veremos que debido a la estructura del rectificador 
BUCK su rendimiento esta limitado.
También comprobaremos si nuestro prototipo cumple con la normativa EN 61000-3-2. 
Teóricamente ya vimos que su contenido armónico debe estar reducido a alta frecuencia, e. d. 
la frecuencia de conmutación. Para la corrección del factor de desplazamiento hemos calculado 
cual es la limitación de esta corrección y que está en función de la corriente reactiva que 
absorba el filtro de entrada y la corriente activa que absorba el rectificador. Las medidas 
demostrarán lo calculado
Por último veremos que la respuesta en frecuencia concuerda perfectamente con lo 
predicho por la teoría, por lo que el modelado es correcto. El modelo se puede reducir al 
modelo del convertidor DC-DC con conductance control, ya conocido, con sus peculiaridades 
debido a estar conectado a la red trifásica.
6.2. Medidas del Rendimiento
El rendimiento nos indica la buena utilización de la energía que hace nuestro 
rectificador. Para evaluarlo de forma teórica, evaluaremos primero las pérdidas. 
Distinguiremos entre las pérdidas de conducción y las pérdidas de conmutación. Las pérdidas 
de conducción son propias de los interruptores utilizados y las de conmutación son debidas al
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proceso de conmutación en si. Estas pérdidas se verán reducidas al aplicar el circuito de 
conmutación suave propuesto en el capítulo anterior.
los interruptores. Recordemos que tenemos un interruptor formado por un diodo en serie con
Figura 6.1.: Interruptor utilizado para el rectificador trifásico tipo BUCK.
Según los datos del fabricante la caída de tensión en el diodo HFA32PA120C para 
If= 1 0 A  es V fm=2 .2 V  y para If= 2 0 A  es V fm= 3V . Para el IGBT las caídas de tensión en 
saturación del IGBT son para Ic=10A V ce= 2 .3 V  y  para Ic=20A, V ce= 2 .7V . Si ahora tenemos 
en cuenta que la corriente siempre circulará por dos de estos interruptores podemos determinar 
las pérdidas de conducción,







Las pérdidas de conducción totales en los interruptores son entonces,
90W, Ic =10A 
228W, Ir = 20APcond 2(Pcond_D"^Pcond_IGBT) '
(6.3.)
Si no tenemos en cuenta otras pérdidas, el rendimiento total vale,
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ri =
P  +  Pr 0 T  cond
5 0 V 1 0 A
5 0 V 1 0 A  +  9 0 W  
5 0 V 2 0 A
[ 5 0 V 2 0 A  +  2 2 8 W
=  8 5 % , I 0 =  1 0 A  
=  8 1 % , I 0 =  2 0 A
( 6 . 4 . )
O b s e r v a m o s  q u e  s ó l o  p o r  la s  p é r d id a s  d e  c o n d u c c i ó n  e n  l o s  in t e r r u p t o r e s  la  t o p o l o g í a  
B U C K  y a  p ie r d e  m á s  d e  u n  1 5 %  d e  la  p o t e n c i a  d e  e n t r a d a .  S i  a  e s t o  a ñ a d i m o s  la  e s t i m a c i ó n  d e  
p é r d i d a s  t o t a l e s  d e  c o n d u c c i ó n ,  s e  o b t i e n e  e l  d e s g l o s e  q u e  s e  m u e s t r a  e n  la  s i g u i e n t e  t a b la .
pérdidas I0=10A , V0=50V L»=20A V =50V  I
P IG B T 2 x 2 3  W 2 x 5 4 W
Pd 2 x 2 2 W 2 x 6 0 W
Pl 7 , 5 W 3 0 W
P rscü s 5 W 2 0 W
Pe d e s p r e c ia b le d e s p r e c ia b le
Pfiltro modo común 2 W 8 W
P  filtro de entrada 4 5 W 4 5 W
Ptotal 1 6 4 , 5 W 3 1 6 W
— ............. -21......................... 76% 75%
Tabla 6.1.: Cálculo del rendimiento estimado del rectificador tipo BUCK 
teniendo en cuenta sólo las pérdidas de conducción.
O b s e r v a m o s  q u e  la s  p é r d id a s  d e  c o n m u t a c i ó n  s e  d e b e n  m a n t e n e r  m u y  b a j a s  p a r a  n o  
d e g r a d a r  e l  r e n d im ie n t o  t o t a l  p o r  d e b a j o  d e  l ím i t e s  in t o l e r a b le s .  E n  p r in c ip io  l a s  p é r d i d a s  d e  
c o n m u t a c i ó n  s e r á n  d e b id a s  p r in c ip a lm e n t e  a l  I G B T  q u e  a l  s e r  u n  d i s p o s i t i v o  b ip o la r  s u f r e  d e l  
f e n ó m e n o  d e  la  c o l a  d e  c o r r ie n t e ,  a u m e n t a n d o  s u s  p é r d id a s  d e  p a s o  a  O F F .  E s t a s  p é r d i d a s  n o  
la s  h e m o s  d e t e r m in a d o  t e ó r i c a m e n t e  p e r o  s o n  b a s t a n t e  m e n o r e s  q u e  la s  d e  c o n d u c c i ó n .  C o m o  
s e  h a  v i s t o  e n  e l  c a p í t u l o  a n t e r io r ,  s e  h a  d e s a r r o l la d o  u n  c ir c u i t o  d e  c o n m u t a c i ó n  s u a v e  p a r a  
r e d u c ir  la s  p é r d id a s  d e  c o n m u t a c i ó n  y  q u e  a d e m á s  r e d u c e  e l  e s t r é s  d e  t e n s i ó n  q u e  s u f r e  e l  
t r a n s i s t o r .  L a s  m e d i d a s  d e l  r e n d im ie n t o  d e  r e c t i f i c a d o r  s e  m u e s t r a n  e n  l a  F ig u r a  6 . 2 .
S e  o b s e r v a  c o m o  e l  c á l c u l o  t e ó r i c o  s e  a p r o x im a  m u c h o  a  la  m e d i d a  e x p e r i m e n t a l ,  lo  
q u e  n o s  h a c e  d e d u c i r  q u e  la s  p é r d id a s  d e  c o n m u t a c i ó n  s o n  b a s t a n t e  b a j a s  e n  n u e s t r o  
r e c t i f i c a d o r .  A  e s t o  d e b e m o s  a ñ a d ir  q u e  la s  p é r d id a s  e n  e l  c ir c u i t o  d e  a y u d a  a  la  c o n m u t a c i ó n  
s o n  m u y  a l t a s  y  q u e  s e  p r o d u c e  u n a  d e g r a d a c ió n  d e  r e n d im ie n t o  m u y  im p o r t a n t e  c u a n d o  
i n c lu im o s  e l  c i r c u i t o  d e  Z C T .  R e c o r d e m o s  q u e  e s t o  e s  d e b i d o  a  q u e  e s t a m o s  c o n m u t a n d o
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I G B T s  a  5 0 0 k H z .  L a  ú n ic a  j u s t i f i c a c i ó n  p a r a  s u  u t i l i z a c ió n  e s  la  r e d u c c i ó n  d e l  e s t r é s  e n  t e n s i ó n  















Figura 6.2.: Rendimiento medido en el rectificador BUCK, con y  sin circuito 
ZCT.
E l  r e n d im ie n t o  d e  n u e s t r a  t o p o l o g í a  e s  m u c h o  m e n o r  q u e  e l  d e  la  t o p o l o g í a  d e  t ip o  
B O O S T  q u e  d e b i d o  a  t e n e r  c o r r i e n t e s  m u c h o  m e n o r e s  n o  s u f r e  d e  p é r d id a s  d e  c o n d u c c i ó n  t a n  
e l e v a d a s  y  p u e d e  a l c a n z a r  r e n d i m ie n t o s  m a y o r e s  q u e  e l  9 0 % ,  a u n q u e  t i e n e  u n  c o n t r o l  m u c h o  
m á s  c o m p l e j o  y  u n a  t e n s i ó n  d e  s a l id a  m u y  e l e v a d a .  D e p e n d e r á  p o r  t a n t o  d e  c a d a  a p l i c a c i ó n  
c o n c r e t a  e l  q u e  u t i l i c e m o s  u n a  u  o t r a  t o p o l o g í a .
6.3. M edidas del fac to r de potencia
R e c o r d e m o s  q u e  e l  f a c t o r  d e  p o t e n c i a  s e  c o m p o n e  d e  d o s  f a c t o r e s ,  e l  f a c t o r  d e  
d e s p la z a m i e n t o  y  e l  f a c t o r  d e  d i s t o r s i ó n  a r m ó n ic a .  A l  s e r  n u e s t r o  s i s t e m a  u n  r e c t i f i c a d o r  t i p o  
B U C K ,  e n t o n c e s  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  e s  p u l s a n t e ,  p o r  lo  q u e  n e c e s i t a m o s  u n  f i lt r o  d e  
e n t r a d a .  D i c h o  f i l t r o  d e  e n t r a d a  d e g r a d a  e l  f a c t o r  d e  d e s p la z a m i e n t o ,  q u e  n o s o t r o s  d e b e m o s
Rendimiento del rectificador BUCK para Vo=50V, lmax=20A
242V
187V ZCT
100 200 300 400 500 600
Po [W]
700 800 900 1000
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corregir. El control vectorial nos permite corregir el factor de desplazamiento y en nuestro 
caso esta corrección se ha realizado con un PLL discreto diseñado para este propósito.
Por otra parte el factor de distorsión armónica debe ser muy cercano a la unidad, ya 
que el contenido armónico se reduce a alta frecuencia, e. d. a frecuencias múltiplos de la 
frecuencia de conmutación. El filtro de entrada además reduce el contenido armónico a un 
mínimo por lo que se cumple la normativa vigente como se ve más adelante. Aun así debemos 
tener en cuenta que aunque la normativa que hemos explicado (EN 61000-3-2) sólo hace 
referencia a los primeros 40 armónicos y por tanto hasta una frecuencia de 2kHz, existen otras 
normativas que hacen referencia a las emisiones en el espectro radioeléctrico y que también 
limitan estas emisiones. El filtro de entrada es pues absolutamente necesario.
6.3.1. Factor de desplazamiento
Para la medida del factor de desplazamiento, sólo debemos tener en cuenta que la 
capacidad de corregirlo está limitada, debido a que dependiendo de la potencia activa que 
necesitemos a la salida, la potencia aparente que podemos pedir a la entrada del rectificador 
tiene un valor máximo no superable. Si esta potencia aparente máxima que corresponde a una 
potencia reactiva determinada no es suficiente para contrarrestar la potencia reactiva que 
consume el filtro de entrada, entonces la corrección del factor de desplazamiento no será 
completa. Esto se observa claramente en la Figura 6.3. que muestra el factor de potencia sin el 
circuito de corrección y con el circuito de corrección. Se observa que para bajas potencias el 
circuito de corrección del factor de desplazamiento no hace nada ya que la potencia activa que 
consume el rectificador es muy baja comparada con la potencia reactiva que consumen los 
condensadores de entrada.
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Figura 6.3.: Factor de desplazamiento (DF) del rectificador con el filtro de 
entrada con y  sin circuito de corrección.
L a s  f o r m a s  d e  o n d a  d e  o n d a  d e  c o r r ie n t e  a  la  e n t r a d a  d e l  f i l t r o  d e  e n t r a d a  m u e s t r a n  
c o m o  a c t ú a  e l  c i r c u i t o  d e  c o r r e c c i ó n  d e l  f a c t o r  d e  d e s p la z a m i e n t o .  R e c o r d e m o s  q u e  e l  
p r in c ip io  c o n s i s t í a  e n  d e s p la z a r  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  d e l  r e c t i f i c a d o r  u n  d e s f a s e  t a l  q u e  la  
s u m a  d e  la  c o r r ie n t e  r e a c t iv a  q u e  d e m a n d a  e l  r e c t i f i c a d o r  y  la  q u e  e n t r a  a l  f i l t r o  d e  e n t r a d a  s e  
c o m p e n s e n  ( F ig u r a  6 . 4 . ) .  S e  a p r e c ia  c o m o  e l  c i r c u i t o  l ó g i c o  t i e n e  p e q u e ñ o s  e r r o r e s  a l  p a s a r  d e  
u n  s e c t o r  a  o t r o  y  la  c o r r ie n t e  a u m e n t a  r e p e n t in a m e n t e .  E s t o  s e  t r a d u c e  e n  p e q u e ñ o s  p i c o s  d e  
c o r r ie n t e  c u a n d o  c a m b i a m o s  d e  s e c t o r .
SOOrnV Bg lO OmVO MTOtthi» CKt 7 ¡TV
T tk  R un: 2 S .0 k S /s  S am p le T ak  R un: 2 S .0 k S /s  S am p le
________________ 1 T  - A
Figura 6.4.: Formas de onda de la corriente de entrada y  la tensión de entrada de 
la fase R, donde se aprecia como el circuito de corrección del factor de 
desplazamiento consigue un factor de desplazamiento cercano a la unidad. 
Condiciones de medida: Vrms~220V, Vo=30V, Io=20A, Chl: 0.1 Vr (5V/div), 
Ch2: IR(lA/div).
s in  c o r r e c c i ó n
19 A p r 1997 cni s o o m v  B O J í o .o m v u  M2.o o m s  u u /  
1 4 :4 9 :4 7
c o n  c o r r e c c i ó n
19 A p r 1997 
1 4 :5 4 :1 0
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L a s  c o r r i e n t e s  p r o m e d i o  a  la  e n t r a d a  d e l  r e c t i f i c a d o r  ( F ig u r a  6 . 5 . )  s i e m p r e  e s t á n  e n  f a s e  
c o n  la  t e n s i ó n  c u a n d o  n o  h a y  c o r r e c c i ó n  d e l  f a c t o r  d e  d e s p la z a m i e n t o  y  c u a n d o  s í  h a y  
c o r r e c c i ó n  d e l  f a c t o r  d e  d e s p la z a m i e n t o  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  s e  d e s p la z a  p a r a  c o m p e n s a r  la  
c o r r i e n t e  r e a c t iv a  d e l  f i l t r o  d e  e n t r a d a .  A u n q u e  e n  la  F ig u r a  6 . 5 .  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  s e  
m u e s t r a  c o n  u n a  e s c a la  d e  l A / d i v ,  la  m e d id a  n o  e s  c u a n t i t a t iv a  s i  n o  s ó l o  c u a l i t a t iv a ,  y a  q u e  s e  
a p r o v e c h ó  u n  m o d o  d e  a d q u i s i c ió n  d e l  o s c i l o s c o p i o  d ig i t a l  p a r a  h a c e r  e l  p r o m e d i o .  L o  
im p o r t a n t e  a  r e s a lt a r  d e  la  F ig u r a  6 . 5 .  e s  e l  d e s p la z a m i e n t o  e n t r e  la  c o r r ie n t e  y  la  t e n s i ó n .
Tale R un : 2 5 .0 k S /s  Hl Res T tK  R un: 2 S .0 k S /s  Hl Res
R r e c t R r e c t
U ' Ifl.'ffmVfr ' MZ.OOms Chl f
s in  c o r r e c c i ó n
TTV 20 A p r 1997 
12:55:07
c o n  c o r r e c c i ó n
Figura 6.5.: Formas de onda de la corriente de entrada promedio del rectificador 
y  la tensión de entrada de la fase R, donde se aprecia como actúa el circuito de 
corrección del factor de desplazamiento. Condiciones de medida: Vrms=220V, 
Vo=50V, I0=20A, C hl: 0.1 VR (5V/div), Ch2: IR(lA/div).
6.3.2. Factor de distorsión armónica
L a  m e d i d a  d e l  c o n t e n i d o  a r m ó n ic o  d e  n u e s t r o  r e c t i f i c a d o r  n o s  m u e s t r a  q u e  c u m p l i m o s  
la  n o r m a  E N  6 1 0 0 0 - 3 - 2 .  R e c o r d e m o s  q u e  n u e s t r o  s i s t e m a  e s  d e  c l a s e  A  y a  q u e  e s  u n  s i s t e m a  
t r i f á s ic o  e q u i l ib r a d o  y  p o r  t a n t o  t i e n e  q u e  c u m p l ir  l o s  l ím i t e s  d e  a r m ó n i c o s  d e s c r i t o s  e n  e l  
p r im e r  c a p í t u lo .
E l  c o n t e n i d o  a r m ó n ic o  m e d i d o  e n  n u e s t r o  r e c t i f i c a d o r  c o n  y  s in  c ir c u i t o  d e  
c o n m u t a c i ó n  s u a v e  s e  m u e s t r a n  e n  la  F ig u r a  6 . 6 .  y  la  F ig u r a  6 . 7 .  r e s p e c t i v a m e n t e .  L a s  
c o n d i c i o n e s  d e  m e d id a  f u e r o n  V r = 2 2 0 V ,  V o = 5 0 V ,  I 0= 2 0 A  y  s e  m id ió  la  c o r r ie n t e  a n t e s  d e l  
f i l t r o  d e  e n t r a d a ,  e s  d e c ir  a  la  e n t r a d a  d e  t o d o  n u e s t r o  s i s t e m a .  L a s  b a r r a s  r e p r e s e n t a n  e l  
c o n t e n i d o  a r m ó n i c o  m e d id o  e n  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  y  la s  l ín e a s  s o n  e l  l ím it e  q u e  d i c t a  la
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n o r m a . L a  p r im e r a  b a r r a  c o r r e s p o n d e  a l  a r m ó n i c o  f u n d a m e n t a l  y  p o r  t a n t o  n o  e s t á  l im i t a d o  p o r  
la  n o r m a t iv a .
Contenido armónico sin ZCT
0,45





Figura 6.6. : Contenido armónico de la corriente de entrada del rectificador sin 
utilizar del circuito ZCT.
Contenido armónico con ZCT
0,45
□ Normativa IEC 1000-3-2 
■ Medida
S. 0,35 
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Figura 6.7.: Contenido armónico de la corriente de entrada del rectificador con 
circuito ZCT.
D e  a m b a s  f i g u r a s  s e  c o m p r u e b a  q u e  c u m p l i m o s  la  n o r m a t iv a  e n  t o d o s  l o s  c a s o s .  E l  
c o n t e n i d o  a r m ó n i c o  d e  b a ja  f r e c u e n c ia  e s  m a y o r  c o n  e l  c ir c u i t o  d e  a y u d a  a  la  c o n m u t a c i ó n  q u e  
s in  é l .  E s t o  s e  c o m p r u e b a  a d e m á s  c o n  la  d i s t o r s i ó n  a r m ó n ic a  t o t a l  ( T H D )  c a lc u l a d a  p a r a  
a m b o s  c a s o s  y  q u e  s e  m u e s t r a  e n  la  T a b la  6 .2 .
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s i n  Z C T 3 .7 6 %
c o n  Z C T 6 .6 2 %
Tabla 6.2. : Distorsión armónica total con y  sin circuito de conmutación suave,
ZCT.
E s t a  d i f e r e n c ia  e s  d e b id o  a  q u e  e l  c o n s u m o  d e l  c ir c u i t o  d e  a y u d a  a  la  c o n m u t a c i ó n  e s  
m u y  a l t o  c o m o  y a  s e  v io  e n  e l  c a p í t u lo  a n t e r io r .  C o m o  la  f u e n t e  d e  e n e r g í a  p a r a  e l  c ir c u i t o  d e  
a y u d a  a  la  c o n m u t a c i ó n  s e  h a  c o n s t r u i d o  s i m p l e m e n t e  c o n  u n  p u e n t e  r e c t i f i c a d o r  d e  d i o d o s  
t r i f á s i c o ,  e l  c u a l  t i e n e  u n  a l t o  c o n t e n i d o  a r m ó n ic o ,  e s t o  d e f o r m a  la  c o r r ie n t e  t o t a l  d e  e n t r a d a  a l  
s i s t e m a .  E n  c u a lq u ie r  c a s o  e s t a m o s  d e n t r o  d e  l o s  l ím i t e s  m a r c a d o s  p o r  la  n o r m a t iv a .  E l  c ir c u i t o  
d e  a y u d a  a  la  c o n m u t a c i ó n  s ó l o  a f e c t a  a l  c o n t e n i d o  a r m ó n ic o  d e  a l t a  f r e c u e n c ia ,  lo  q u e  n o  s e  
a p r e c ia  e n  la s  f ig u r a s  a n t e r io r e s .
6.4. M edidas de la respuesta  en frecuencia
L a  r e s p u e s t a  e n  f r e c u e n c ia  s e  c o r r e s p o n d e  d e  f o r m a  e x a c t a  c o n  la  p r e d ic h a  p o r  e l  
m o d e l o  d e  p e q u e ñ a  s e ñ a l  u t i l i z a d o .  R e c o r d e m o s  q u e  e l  m o d e l o  e s  i g u a l  q u e  e l  d e l  c o n v e r t i d o r  
B U C K  D C - D C  c o n  “ C o n d u c t a n c e  c o n t r o l ”  s a l v o  e l  r e t r a s o  a d ic io n a l  p r o v o c a d o  p o r  e l  
m u e s t r e o  d e b i d o  a l  c o n t r o l  d ig i t a l .  E l  a n c h o  d e  b a n d a  d e l  s i s t e m a  lo  h e m o s  a u m e n t a d o  d e  
f o r m a  e x p e r i m e n t a l  p a r a  a s í  t e n e r  u n a  m e j o r  r e s p u e s t a  a n t e  la s  v a r ia c i o n e s  d e  c a r g a ,  h a b ie n d o  
c o n s e g u i d o  u n  a n c h o  d e  b a n d a  d e  m á s  d e  1 k H z .  P r e s e n t a m o s  a  c o n t i n u a c i ó n  la s  r e s p u e s t a s  e n  
f r e c u e n c ia  t e ó r i c a s ,  y a  v i s t a s  e n  u n  c a p í t u l o  a n t e r io r  p a r a  c o m p a r a r la s  m e j o r  c o n  la  r e s p u e s t a  
e n  f r e c u e n c ia  m e d id a  e n  e l  p r o p io  r e c t i f i c a d o r .  S e  p u e d e  o b s e r v a r  la  s im i l i t u d  d e  a m b a s ,  l o  q u e  
c o n f i r m a  e l  m o d e l o  u t i l iz a d o .
P a r a  c o m p r o b a r  a d e m á s  e l  f u n c io n a m ie n t o  c o r r e c t o  d e l  r e c t i f i c a d o r  t a m b ié n  h e m o s  
m e d id o  la  r e s p u e s t a  a l  s a l t o  d e  c a r g a  e s c a ló n .  E n  e l  s e  a p r e c ia  m u y  c la r a m e n t e  q u e  e l  s i s t e m a  
s e  c o m p o r t a  c o m o  u n  s i s t e m a  d e  p r im e r  o r d e n  c o m o  e r a  d e  e s p e r a r  g r a c ia s  e l  l a z o  d e  
c o r r ie n t e ,  a u n q u e  c o m o  h e m o s  s o b r e d i m e n s i o n a d o  la  b o b in a  d e  s a l id a  p a r a  r e d u c ir  e l  r iz a d o  
t e n e m o s  c o m o  p e n a l i z a c i ó n  u n a  r e s p u e s t a  m u c h o  m á s  l e n t a  a l  s a l t o  d e  c a r g a  e s c a ló n .  E s t o  s ó l o  
s e  a p r e c ia  e n  e l  s a l t o  d e  c a r g a  y  n o  e n  la  m e d id a  d e  la  r e s p u e s t a  e n  f r e c u e n c ia  d e b id o  a  q u e  e l  
s a l t o  e s  d e  g r a n  a m p l i t u d  ( F ig u r a  6 . 1 7 . ) .
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1 0 0 . 5 0 0 . 1 0 0 0 . 5 0 0 0 . 1 0 0 0 0 . 5 0 0 0 0 .
Log freq
Figura 6.8.: Magnitud del diagrama de Bode de la función de transferencia en 
lazo abierto del lazo de corriente del rectificador tipo BUCK. Debido a la 
degradación de fase que se observa en la siguiente figura el ancho de banda se 








5 0 0 0 0 .5000 . 10000 .1 0 0 . 5 0 0 . 1 0 0 0 .
Log freq
Figura 6.9.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo 
abierto del lazo de corriente del rectificador tipo BUCK. Obsérvese la 
degradación de fase debido al muestreo, Margen de fase = 55°.
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Figura 6.10.: Magnitud del diagrama de Bode de la función de transferencia en 
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1 0 . 1 0 0 . 1 0 0 0 . 1 0 0 0 0 .
Log freq
Figura 6.11.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo 
cerrado del lazo de corriente del rectificador tipo BUCK. La degradación de fase 
nos indica hasta donde puede suponer el sistema una fuente de corriente, 
teóricamente no más de 700Hz.
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Figura 6.12.: Magnitud del diagrama de Bode de la función de transferencia en 
lazo abierto del lazo de tensión del rectificador tipo BUCK. El ancho de banda 
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Figura 6.13.: Fase del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo 
abierto del lazo de tensión del rectificador tipo BUCK. Aunque el ancho de banda 
es de sólo 500Hz, vemos que podemos llegar a 1kHz manteniendo un margen de 
fase razonable.
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A: T / R  (dB) 3: 8 o MKR 2 0 0 5 . 6 4 0  Hz
A MAX 4 0 . 0 0  dB GAIN - 3 4 . 9 6 4 8  mdB




A / D I V  1 0 . 0 0  dB START 1 0 0 . 0 0 0  Hz
B M I N  - 1 8 0 . 0  deg STOP 50  0 0 0 . 0 0 0  Hz
Figura 6.14.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo abierto del lazo de 
corriente. Vm s=220V, V0=50V, I0=10A.
A: T / R  (dB) B: 8 O MKR 4 0 6 .  4 9 2  Hz
A MAX 1 5 . 0 0
B M A X  1 8 0 . 0
6 . 0 2 5 5 2
1 . 7 3 2 2 5
d B
degeg
O d B  -t
A / D I V  5 . 0 0 0  dB START 1 0 . 0 0 0  Hz
B M I N  - 1 8 0 . 0  deg STOP 5 0  0 0 0 . 0 0 0  Hz
Figura 6.15.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo cerrado del lazo de 
corriente. Vrm s=220V, Vo=50V, Io=10A . Se observa el aumento de ganancia 
debido a la no idealidad del amplificador operacional (ganancia finita).
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A: T / R  (dB) B: 6 o  MKR 1 3 6 0 . 0 8 9  Hz
A MAX 2 0 . 0 0  dB GAIN  - 1 6 . 9 3 0 3  rrdB
B  M A X  1 8 0 . 0 deg PHASE 6 8 . 9 5 7 5 deg
O dB
A / D I V  1 0 . 0 0  dB START 1 0 0 . 0 0 0  Hz
B MIN - 1 8 0 . 0  deg STOP 5 0  0 0 0 . 0 0 0  Hz
Figura 6.16.: Medida de la respuesta en frecuencia en lazo abierto del lazo de 
tensión. Vrm s=220V, Vo=50V, Io= 10A . Debido a la respuesta no ideal de la fuente 
de corriente hemos podido aumentar el ancho de a banda por encima de lo 
predicho por la teoría.
O b s e r v a m o s  q u e  la s  r e s p u e s t a s  e n  f r e c u e n c ia  m e d i d a s  c o i n c i d e n  c o n  lo  p r e d i c h o  p o r  la  
t e o r í a  y  q u e  d e b i d o  a  la  n o  id e a l id a d  d e l  o p e r a c i o n a l  h e m o s  c o n s e g u i d o  a u m e n t a r  e l  a n c h o  d e  
b a n d a  d e  t o d o  e l  s i s t e m a  y  p o r  t a n t o  m e jo r a r  s u  r e s p u e s t a .
T »k  R un: lO .O k S /s  Hl Re*
2-*
¿ K J  ‘ 10.0‘m V fl' M S.ftfthw  Í H J  t ' ' 2 5 . W t f  13 A p r  1997
1 3 :3 7 :0 1aa
Figura 6.17.: Salto de carga escalón de A lo= 8A  y  f=50Flz, donde se aprecia que 
la bobina está sobredimensionada y  no limita la pendiente de subida de la 
corriente de salida. Condiciones de medida: Vo=50V, Ch2: lo (5A/div) Ch3: Vo 
(0,2VÁC/div).
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E n  e l  s a l t o  d e  c a r g a  s e  o b s e r v a  q u e  n o  h a y  o s c i l a c i o n e s  y  e l  p i c o  d e  t e n s i ó n  n o  
s o b r e p a s a  l o s  0 . 4 V  lo  q u e  c o r r e s p o n d e  a  m e n o s  d e l  1 % . E s t o  in d ic a  q u e  la  i m p e d a n c ia  d e  
s a l id a  v a l e  c o m o  m á x im o :
E s t a  i m p e d a n c ia  d e  s a l id a  e s  m e n o r  d e  la  q u e  d i s e ñ a m o s  d e b id o  a  q u e  h e m o s  
s o b r e d i m e n s i o n a d o  a l g o  e l  c o n d e n s a d o r  d e  s a l id a  y  lo  t o m a m o s  d e  5 m F  e n  v e z  d e  4 .8 m F .
6.5. F orm as de onda
P o r  ú l t im o  p r e s e n t a m o s  u n a s  f o r m a s  d e  o n d a  p a r a  i lu s tr a r  e l  f u n c io n a m ie n t o  d e l  
r e c t i f i c a d o r .  H e m o s  m e d i d o  la  t e n s i ó n  V pn, q u e  e s  la  t e n s i ó n  r e c t i f i c a d a  q u e  a p l i c a m o s  a  la  
in d u c t a n c ia  d e  s a l id a .  A  s u  v e z  v e m o s  la  c o r r ie n t e  p o r  la  i n d u c t a n c ia  d e  s a l id a  y  o b s e r v a m o s  
q u e  t i e n e  u n  r iz a d o  m u y  b a j o .  A m b a s  m e d i d a s  la s  h e m o s  r e a l i z a d o  c o n  d o s  b a s e s  d e  t i e m p o s  
d i f e r e n t e s  ( F ig u r a  6 . 1 8 .  y  F ig u r a  6 . 1 9 . ) ,  d e  f o r m a  q u e  o b s e r v a m o s  e l  c o n t o r n o  d e  la  f o r m a  d e  
o n d a  y  la s  f o r m a s  d e  o n d a  d e  c o n m u t a c i ó n .  S e  p r e s e n t a n  d o s  o s c i l o g r a m a s  d i f e r e n t e s  d o n d e  s e  
d i s t i n g u e n  d o s  e s t a d o s  d i s t i n t o s  d e n t r o  d e  u n  s e c t o r .  E n  F ig u r a  6 . 1 9 .  a )  e s t a m o s  e n  u n  e x t r e m o  
d e l  s e c t o r  y  h a y  d i f e r e n c ia  e n t r e  e l  c i c l o  d e  t r a b a jo  d a y  e l  c i c l o  d e  t r a b a jo  db y  e n  F ig u r a  6 . 1 9 .  
b )  e s t a m o s  c a s i  e n  e l  c e n t r o  d e l  s e c t o r  y  l o s  c i c l o s  d e  tr a b a jo  s o n  c a s i  i g u a le s .
T tk  R un: 2 5 .0 k S /s  S im p le
Chl SffÓmV V 
C h3  SOOmV
Figura 6.18.: Medida de Vp„, h  y  VR. Condiciones de medida: Vrm s=220V, 
V0=50V, I0=20A, Chl: 0.1 VR (5V/div), Ch2: h  (5A/div) Ch3: Vpn (250V/div).
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S.OOM S/s 2 A cqs
4
do/2 do/2do/2 do/2
ChI • 5CfimV V I B  lO.OmVflV M 10 OVis CH3 /  P IT V
C h3 SOOmV
28 A p r 1997  
1 9 :3 3 :3 7
26  A p r  1997
1 9 :3 3 :1 0C h3 SOOmV
a )  c e n t r o  d e  u n  s e c t o r
Figura 6.19.: Medida de Vp„, IL y  Vr, con una base de tiempos menor. 
Condiciones de medida: VRMS=220V, V0=50V, I0=20A, Chl: 0.1 VR (5V/div), Ch2:
IL (5A/div) Ch3: Vpn (250V/div).
E l  o s c i l o g r a m a  d e  la  F ig u r a  6 . 2 0 .  m u e s t r a  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  a l  r e c t i f i c a d o r  d e  u n a  
f a s e .  S e  o b s e r v a  q u e  e s  p u l s a n t e  y  q u e  e s t á  e n  f a s e  c o n  la  t e n s i ó n .
T tk  R un: 2 S .0 k S /s  S im p le
C h l ' gflfimV V M  IO.UmVff. tfZ.OOrris "O n -?
Figura 6.20.: Medida de VR, IR. Condiciones de medida: VRms=220V, Vo=50V, 
Io=20A, Chl: 0.1 VR (5V/div), Ch2: IR (5A/div).
E n  l o s  s i g u i e n t e s  o s c i l o g r a m a s  s e  m u e s t r a  t a n t o  e l  r iz a d o  ( F ig u r a  6 . 2 1 . )  c o m o  e l  r u id o  
( F ig u r a  6 . 2 2 . )  a  la  s a l id a  d e l  r e c t i f i c a d o r  s i n  c a r g a  y  a  p l e n a  c a r g a .  S e  o b s e r v a  c o m o  e l  r iz a d o  
e s t á  d o m i n a d o  p o r  e l  r u id o  e n  m o d o  c o m ú n ,  q u e  d e  h e c h o  t i e n e n  q u e  s e r  m u y  b ie n  f i l t r a d o  
p a r a  q u e  n o  a f e c t e  a l  c o n t r o l .  D e  a h í  q u e  s e  h a y a  in t r o d u c id o  u n  f i l t r o  e n  m o d o  c o m ú n  a n t e s  
d e l  i n d u c t o r  d e  s a l id a .  D i c h o  f i l t r o  d io  u n  r e s u l t a d o  ó p t i m o  y  c a b e  d e s t a c a r  q u e  p a r a  q u e  
f u n c i o n e  a d e c u a d a m e n t e  e s  n e c e s a r i o  c o n s t r u i r lo  s o b r e  u n  n ú c l e o  t o r o id a l  p a r a  q u e  l o s  f lu j o s
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s e  c o m p e n s e n  c o m p l e t a m e n t e  ( l a  i n d u c t a n c ia  d e  d i s p e r s i ó n  d e b e  s e r  m ín im a ) .  E l  r iz a d o  
m á x im o  a  p l e n a  c a r g a  n o  s u p e r a  e l  0 .2 % .
T e k  R un : 2 5 .0 k S /s  Hl Res
fa z.O Ú m s ¿ h i  /  13 .2m V  i o  M ay 1997
1 0 :3 7 :3 4
p l e n a  c a r g a
Figura 6.21.: Medida del rizado de la tensión de salida. Condiciones de medida: 
V rm s=220V , sin carga V0=50V y Io=OA, Ch3: Vo (10mVAc/div); con plena carga 
Vo=50VyI0=20A, Ch3: V0 (50mVAC/div).
E l  r u id o  e s  d e l  o r d e n  d e  u n  4% y p o r  t a n t o  n o  d e  u n  v a l o r  e x c e s i v o .  S e  a p r e c ia  c o m o  
la s  t r a n s i c io n e s  e n t r e  s e c t o r e s  g e n e r a n  p i c o s  d e  t e n s ió n .




;  !  i  j
i I I
r  '  ;  ;
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[  :  .
L .  .....
i
aQE 2.00 v w
t o . b b m s  C ii i  /  “B"v 10 M ay 1 9 9 7
T ek  R un: ! 2 .5 k S /s  P k  D e le c t
ana 2 .0 0  v \ v
M2 o b m s C h j  y  o v  10 M ay 1997  
1 0 :3 8 :2 9
s in  c a r g a p le n a  c a r g a
Figura 6.22.: Medida del ruido de la tensión de salida. Condiciones de medida: 
V rm s=220V , sin carga V0=50V y  I0=OA, con plena carga V0=50V y  Io=20A; 
ambas Ch3: V0 (2VAC/div).
: ; ;
0.04% Vo 0.2% Vo
4% Vo 4% Vo
Tabla 6.3. : Rizado y  ruido de la salida, a plena carga y  sin carga.
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6.6. Conclusión
Hemos observado que por una parte el rendimiento del rectificador tipo BUCK es 
menor que el rendimiento de otras topologías y esto debido a sus muy altas pérdidas de 
conducción. También nos parece justo reseñar que las especificaciones elegidas son las más 
desfavorables ya que se corresponden con una tensión de salida muy baja y una corriente de 
salida muy elevada. Recordemos que el rectificador tipo BUCK es capaz de suministrar una 
tensión de salida de hasta aproximadamente 450V. Para la misma corriente de salida que 
tenemos ahora alcanzaríamos una potencia de salida de 9kW y con las mismas pérdidas de 
conducción, por lo que el rendimiento aumentaría bastante.
El factor de desplazamiento se corrige casi por completo con el circuito propuesto y 
por tanto se obtienen un mejor aprovechamiento de la energía eléctrica. Obviamente el circuito 
no es capaz de corregir el factor de desplazamiento para potencias de salida muy bajas, pero el 
factor de desplazamiento es mayor que 0.9 a partir de la mitad de potencia de salida 
(Po=500W).
El factor de distorsión armónica también demuestra ser muy bajo por lo que cumplimos 
sobradamente la normativa internacional correspondiente. No tenemos ningún problema y el 
ruido únicamente aparece a alta frecuencia y en múltiplos de la frecuencia de conmutación.
La respuesta en frecuencia del sistema es muy sencilla y se corresponde con la de su 
topología equivalente, el convertidor tipo BUCK DC-DC. Su estabilidad es fácil de conseguir 
y además nos ha sido posible implementar un control de corriente con todas las ventajas que 
esto significa. Nuestro sistema se comportará por tanto como una fuente de corriente 
controlada por tensión. Además presenta una muy baja impedancia de salida lo que reduce la 
sobretensión que se produce con un salto de carga escalón.
El rizado y el ruido a en la tensión de salida son también muy bajos. El rizado está por 
debajo del 1% y el ruido no supera el 4%. Se observa que el ruido en modo común, que 
demostró ser muy elevado, afecta tanto al rizado como al ruido a la salida del rectificador. El 
uso de un filtro de modo común se hizo imprescindible.
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7.1. Aportaciones de este trabajo
En el presente trabajo hemos estudiado, diseñado y construido un nuevo rectificador 
trifásico tipo BUCK (reductor). Dicho rectificador es necesario para aquellas aplicaciones, 
tales como las instalaciones de caldeo por inducción, que necesitan un sistema reductor de la 
tensión de entrada y que además dispongan de la posibilidad de un control de corriente de 
entrada al inversor. En dicho rectificador hemos implementado un control de tipo vectorial.
El utilizar control vectorial nos trajo las siguientes ventajas:
•  Podemos corregir el factor de desplazamiento, con un mayor índice de modulación 
en amplitud y así mejorar el factor de potencia.
•  Asimismo el control vectorial permite de manera inherente disponer de unas 
corrientes de entrada con carácter sinusoidal, desplazando la distorsión de dichas 
corrientes hacia la frecuencia de conmutación y superiores, manteniéndose por 
debajo de los niveles mínimos exigidos por la norma EN 61000-3-2, por lo que el 
factor de potencia está influido casi únicamente por el factor de desplazamiento. Por 
el contrario, un rectificador trifásico con tiristores clásico, sin filtro de entrada, tiene 
un contenido armónico de baja frecuencia mucho mayor que además no cumple la 
normativa vigente. Además para bajas potencias el factor de desplazamiento está 
completamente degradado, llegando incluso a alcanzar valores de 0.2.
Se ha realizado el estudio teórico del rectificador BUCK y su consiguiente modelado en 
pequeña señal. Se obtuvieron los siguientes resultados:
•  Se confirma del modelo obtenido que su estructura es mucho más sencilla que la del 
rectificador tipo BOOST al no aparecer términos cruzados y por tanto poder
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controlarse independientemente las dos variables de control disponibles (dd y dq) en 
el sistema de referencia móvil (d-q).
•  El estudio en pequeña señal del modulador PWM trifásico de control vectorial nos 
ha permitido comprobar que los términos cruzados que aparecen son despreciables y 
por tanto no afectarán de forma apreciable a la función de transferencia.
•  Las respuestas en frecuencias medidas sobre el rectificador confirman plenamente el 
modelo obtenido. El rectificador BUCK se comporta como una fuente de corriente 
controlada por tensión, gracias a su lazo de corriente.
•  La impedancia de salida medida para un salto escalón de carga demuestra que el 
sistema es de primer orden.
•  Se ha estudiado la influencia de la distribución de los ciclos de trabajo y el tiempo 
muerto en un periodo para obtener la mínima distorsión armónica posible. El estudio 
ha demostrado que distribuir el tiempo muerto entre los ciclos de trabajo es el más 
idóneo ya que reduce el contenido armónico y además reduce el rizado de corriente 
de la inductancia de salida.
Se ha implementado un controlador mixto para el rectificador trifásico tipo BUCK. Sus 
características más importantes son:
•  Utilización conjunta de control digital y control analógico, obteniendo de esta 
manera el máximo rendimiento de ambos. El control analógico está formado por 
amplificadores operacionales que implementan el lazo de tensión y el lazo de 
comente, descargando así la carga computacional del DSP. La parte digital del 
control nos permite generar con un número mínimo de circuitos las señales de 
disparo de los diez interruptores.
•  El control digital nos permite aplicar el control vectorial para hacer el cálculo de los 
ciclos de trabajo y su correcta distribución. Además nos permite corregir el factor de
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desplazamiento de forma dinámica. Se obtuvo un factor de desplazamiento, DF, 
mayor que 0.9 para potencias entre Po=500W y Po=lkW.
•  El control analógico nos permitió aplicar dos lazos de realimentación: un lazo de 
corriente y un lazo de tensión. Esto convierte el rectificador en una fuente de 
corriente controlada por tensión como además quedó demostrado.
Para la corrección del factor de desplazamiento hemos diseñado un nuevo circuito 
comparador de fase con las siguientes ventajas:
•  Se aplica como lazo de realimentación adicional de forma que el factor de 
desplazamiento siempre se corrige de forma automática independientemente de los 
otros lazos de control.
•  La corrección es óptima obteniéndose valores para el factor de desplazamiento 
cercanos a uno, aun teniendo un condensador de filtro relativamente grande a la 
entrada.
Por último se ha desarrollado un nuevo circuito de conmutación suave:
•  Reduce el estrés de los interruptores al forzar que la conmutación se realice con 
corriente cero. Dicho circuito actúa en todas las transiciones de los interruptores 
principales y en casi todas las transiciones de los interruptores auxiliares.
•  Se reducen las pérdidas de conmutación del rectificador, aunque el rendimiento total 
no se mejora ya que el circuito de conmutación a corriente cero no tienen un alto 
rendimiento. Esto se debe a que necesitamos utilizar interruptores de alta tensión y 
alta capacidad de corriente (por tanto bipolares) que conmuten a 500kHz.
Todo ello se ha comprobado experimentalmente construyendo un prototipo. Todo los 
resultados teóricos han quedado confirmados con los resultados experimentales obtenidos a 
partir de este rectificador prototipo de Po=lkW que funciona para una tensión trifásica de 




El rectificador estudiado se puede aplicar como sección de entrada en instalaciones de 
caldeo por inducción. En la actualidad los sistemas de caldeo por inducción utilizados se 
corresponden con los diagramas de bloques que se muestran en la Figura 7.1. y en la Figura
7.2. mientras que la estructura propuesta en este trabajo se muestra en la Figura 7.3.
Figura 7.1.: Sistema de caldeo por inducción con troceador. La potencia de 
salida se regula con el troceador a baja frecuencia. No se corrige el factor de 
potencia activamente.
Figura 7.2.: Sistema de caldeo por inducción con tiristores. La potencia de salida 
se regula con el puente de tiristores. El factor de potencia está muy degradado y  
no se corrige activamente, el contenido armónico de baja frecuencia es muy 
elevado y  sin un filtro adecuado no cumple la normativa.
Figura 7.3.: Sistema de caldeo por inducción totalmente controlado. La potencia 
de salida y  el factor de potencia se regulan con este rectificador tipo BUCK.
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Se observa que la introducción del rectificador totalmente controlado que hemos 
propuesto, no sólo nos permite cumplir la normativa actual referente al contenido armónico de 
la corriente de entrada, si no que además simplifica el sistema total uniendo dos bloques en 
uno, caso de utilizar un troceador como regulación de potencia. Como además se necesita 
utilizar un dispositivo reductor para alimentar el puente inversor para caldeo por inducción y 
preferiblemente controlado por corriente, hemos optado por aplicarle al rectificador trifásico 
tipo BUCK un lazo de corriente de conductancia.
7.3. Sugerencias para estudios futuros
Como estudios futuros queda por intentar reducir las pérdidas del circuito de ayuda a la 
conmutación y así mejorar el rendimiento del rectificador trifásico.
La utilización del control digital ha puesto de manifiesto su gran desventaja, que es el 
retraso producido por el muestreo, por lo que sería conveniente buscar un control analógico 
alternativo con las mismas funciones. Esto permitiría tener controles más robustos y fiables 
frente al ruido además de resultar en una respuesta más rápida. Aunque en electrónica de 
potencia siempre se ha intentado evitar la lógica digital por ser muy sensible al ruido, en 
nuestro caso hemos comprobado que una vez filtrado el ruido en modo común, el circuito 
tenía los mismos problemas de ruido que cualquier otro circuito analógico.
Para la utilización del rectificador desarrollado como sección de entrada de un puente 
inversor para caldeo por inducción habría que analizar los cambios oportunos en el control ya 






Anexo 1: Sensor de corriente
A l . l .  Funcionamiento
En este anexo se describe el funcionamiento y se presenta el esquema del sensor de 
corriente utilizado para cerrar el lazo de corriente. Dicho sensor ya ha sido ampliamente 
utilizado en la tecnología espacial donde se utiliza también como sensor para cerrar el lazo de 
corriente.
Sus ventajas son su gran sencillez, sensado de frecuencias desde DC hasta 200kHz con 
una respuesta lineal y su desventaja es que no está aislado galvánicamente. Un estudio más 
detallado sobre sensores de corriente se puede encontrar en [Ghislanzoni-89] y [Ghislanzoni- 
93].
El circuito es el siguiente:
c c
k Q
Figura A l.l.:  Espejo de corriente utilizado como sensor de corriente del lazo de 
“conductance control ”
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Para el diseño de este sensor tenemos que tener en cuenta que la tensión de salida es 
proporcional a la corriente que pasa por la corriente de sensado, lo que equivale a una 
resistencia de sensado total,
Rs = ] r R*». (Al.l.)
El ancho de banda del sensor es proporcional a la relación entre R2 y Ri. Cuanto mayor 
es esta relación menor será el ancho de banda. Por otra parte, como en nuestro caso tenemos 
una alta corriente de salida (II > 20A) entonces debemos minimizar el valor de R^ ns para 
reducir pérdidas, pero también queremos tener una R* lo suficientemente grande para aumentar 
G, lo que es conveniente para no tener una ganancia proporcional en nuestro amplificador de 
tensión excesiva que nos lleva a una mayor sensibilidad frente al ruido.
Teniendo todo esto en cuenta seleccionamos Rsens=0.05Q, fijamos Ri=100Q, R3=680Q 
y obtenemos una resistencia de sensado Rs=0.34Q. Las resistencias de la última etapa las 
fijaremos R4=lkfí ya que esta etapa es simplemente una etapa inversora de señal y para ajustar 
la referencia a tierra.
A l .2. Bibliografía
[Ghislanzoni-89] L. Ghislanzoni, “Magnetic Coupled Current Sensing Techniques for 
Spacecraft Power Systems”, Proc. of ESPC, ESA SP-294, August 1989, pp.323-327.
[Ghislanzoni-93] L. Ghislanzoni, J.A. Carrasco “A novel DC Current Transformer for Large 
Bandwidth & High CMR”, Proc. of ESPC, ESA WPP-054, August 1993, pp.137-141.
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A2.1. Introducción
El programa del DSP está realizado en ensamblador para así optimizar el código. Como 
ya se ha explicado está implementado como una rutina de servicio de interrupción. La 
interrupción que lo activa es la interrupción de fin de periodo. El periodo lo fijamos nosotros 
dependiendo de la frecuencia de conmutación deseada. El periodo debe ser mayor o igual que 
la duración de la rutina, si no lo fuese el programa solo se ejecutará cada dos periodos y la 
frecuencia de muestreo es la mitad mientras que la frecuencia de conmutación permanece 
inalterada.
Al realizar la corrección de factor de desplazamiento de forma independiente del DSP, 
gracias al circuito implementado para ello ex profeso, el cálculo del DSP se simplifica y de 
hecho la rutina es más corta que el periodo elegido.
Primero presentamos cada bloque del programa y explicamos su función y al final del 
anexo hemos incluido el programa completo con la inicialización. La inicialización del 
programa depende de la placa donde está incluido el DSP y por tanto cambiará de un control a 
otro.
A2.1.1. Rutina de servicio de interrupción
El programa principal es un bucle infinito en espera de la interrupción. Este programa 
se ejecutará muy poco ya que generalmente ajustaremos la longitud de la rutina al periodo que 
buscamos, es decir, buscaremos la mayor frecuencia posible. Activaremos las interrupciones (la 
única que hemos dejado activa es la fin de periodo, todas las demás están desactivadas) y 
esperaremos a que llegue la interrupción.
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bucle infinito a la espera de la interrupción
eint ;activar interrupción
b w_i ;bucle infinito en espera de la
/siguiente interrupción
U n a  v e z  a c t iv a d a  la  in t e r r u p c ió n ,  e l  p r o g r a m a  s a l t a  a  la  d i r e c c i ó n  p r o p ia  d e  la s  r u t in a s  
d e  s e r v ic io  d e  in t e r r u p c ió n  y  c o m i e n z a  a  e j e c u t a r s e .  L o  p r im e r o  q u e  h a c e  e s  d e s a c t i v a r  la s  
i n t e r r u p c io n e s ,
; rutina de servicio de la interrupción 
program
dint ;desactivar interrupciones
y  a  c o n t i n u a c i ó n  c o m i e n z a  la  l e c t u r a  d e  l o s  c o n v e r t i d o r e s  A / D .  U n a  d e  la s  l e c t u r a s  n o s  d a  D d y  
la  o t r a  la  t e n s i ó n  d e  la  f a s e  Vr, q u e  n e c e s i t a m o s  p a r a  s in c r o n iz a r  la  r u t in a .  E n  la  s i n c r o n i z a c i ó n  
q u e r e m o s  d e t e c t a r  e l  c r u c e  p o r  c e r o  d e  m á s  a  m e n o s  d e  la  t e n s i ó n  y  p a r a  e l l o  c o m p r o b a m o s  e l  
s i g n o  d e  V R y  d e l  p r o d u c t o  d e  V R y  V R d e  la  a d q u i s i c ió n  a n t e r io r .  D e b e r e m o s  g u a r d a r  p o r  
t a n t o  la  a d q u i s i c ió n  a n t e r io r  d e  la  t e n s i ó n  d e  f a s e .
Leer los convertidores A/D
empezar una nueva conversión A/D
para ser mas rápidos utilizamos los AD de 8 bits
lack strobe ;senhalar al puerto strobe
tblw start_adc /activar todos los convertidores adc
nop /debemos esperar a que acaben la conversión
nop /esto dura aprox. lus
nop
lack adcl_addr /senhalar a ADC3 of DS1101 (8 bit ADC)
tblr dd /leer dd y guardar como fraccionario
Guardar las variables de sincronización
lac vr_ini /cargar vr
sacl vr_old_ini /guardar vr anterior
Continuar la conversión A/D
lack adc2_addr /senhalar a ADC4 de DS1101 (8 bit ADC)
tblr vr_sync /leer vr y guardar vr_sync como fraccionario
E l s i g u i e n t e  p a s o  e s  la  s i n c r o n i z a c i ó n  e n  la  c u a l  d e t e c t a m o s  e l  c r u c e  p o r  c e r o  d e  la  
t e n s i ó n  d e  f a s e  V R y  s u  c a m b io  d e  m á s  a  m e n o s ,  y a  q u e  e l  c r u c e  p o r  c e r o  n o  e s  ú n ic o .  E l
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d e t e c t a r  e l  c r u c e  p o r  c e r o  d e  m á s  a  m e n o s  s e  d e b e  a  q u e  la  f a s e  Vr l l e g a  in v e r t id a  a l  
c o n v e r t i d o r  A / D  d e b id o  a l o p t o a c o p l a d o r  ( v e r  A n e x o  3 ) .
out
Sincronización
Esta parte es la que se encarga de la corrección 













;cargar el vr anterior en el registro T
i actualizar vr_ini 
^multiplicar vr por vr_old 
;cargar vr_old
;si vr_old<0 entonces salir del bucle
;si no comprobar si vr x vr_old>0
;guardar el producto
;guardar el producto en el acu
rsi vr_old x vr>0 entonces salir del bucle
;inicializar el contador i
;cargar el contador con (i = 625x6-1 = 3749 )
;si el producto>0 entonces no hay cambio de signo 
?=> comenzar
;si no cambio de signo => rutina empieza en 0 
;grados con una función seno
U n a  v e z  s in c r o n iz a d a  la  r u t in a  l e e m o s  la s  f u n c i o n e s  s e n o ,  p o r  t a n t o  la s  t e n s i o n e s  d e  
f a s e  n o r m a l iz a d a s ,  d e  n u e s t r a  t a b la .  D e  e s t a  f o r m a  la s  t e n s i o n e s  n o  t i e n e n  n in g ú n  t ip o  d e  
d i s t o r s i ó n  n i  r u id o  y  a l  r e s t a r la s  o  s u m a r la s  n o  s e  p r o d u c e  la  s a t u r a c ió n  d e l  a c u m u la d o r .
Leer el sin de la tabla
lac i ;cargar el contador
add mem loe ;sumar el offset de memoria
tblr vt ;leer vt
sub uno ;siguiente elemento de la tabla
tblr vs ;leer vs
sub uno /siguiente elemento de la tabla
tblr vr ;leer vr
sub uno /siguiente elemento de la tabla
sub mem_ loe /recuperar valor de i
sacl i /con 1805 - 602x3-1 
/no necesitamos el : 
/tenemos demasiados 
/antes de llegar al
fin de tabla ya que 
puntos y reseteamos i 
final de la tabla
A  c o n t i n u a c i ó n  a c t u a l i z a m o s  e l  “ w a t c h d o g  t im e r ” , u n  t e m p o r i z a d o r  p a r a  e v i t a r  q u e  e l  
p r o g r a m a  s e  c u e l g u e .  S i  e s t o  o c u r r e  e l  t e m p o r i z a d o r  l l e g a  a l  f in a l  y  a c t iv a  u n  in t e r r u p c ió n  q u e  
r e s e t e a  e l  D S P .
Actualizar el temporizador watchdog
out wdt_bnk, PA7 ;cargar wdt_bank en bsr
out wdt_rfl, PAO ;wdt_rfl=ABCDh
out wdt rf2, PAO ;wdt rf2=2345h
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Y a  c o n o c e m o s  la s  f u n c i o n e s  s e n o  ( l a s  t e n s i o n e s  n o r m a l iz a d a s )  y  D d  y  a h o r a  h a c e m o s  e l  
c a m b io  d e  c o o r d e n a d a s  i n v e r s o  d e l  s i s t e m a  m ó v i l  (<d-q )  a l  f i jo  (a-fl).
Calcular el vector d (no tienen componente q o imaginaria) 
d = dd*cos = dd*v
lt dd /cargar dd
mpy vr /multiplicar por vi para obtener el primer
pac /conponente de di
sach di, 1 /guardar el primer sumando de di 
/con el signo correcto
mpy vs /multiplicar por v2 para obtener el primer
pac /componente de d2
sach d2, 1 /guardar el primer sumando de d2 
/con el signo correcto
mpy vt /multiplicar por v3 para obtener el primer
pac /componente de d3
sach d3, 1 /guardar el primer sumando de d3 
/con el signo correcto
O b t e n id o  e l  v e c t o r  d  e n  c o o r d e n a d a s  f i j a s ,  d e t e r m i n a m o s  e n  q u e  s e c t o r  s e  e n c u e n t r a ,  
p a r a  a s ig n a r le  l o s  c i c l o s  d e  t r a b a jo  a  l o s  t r a n s i s t o r e s  c o r r e s p o n d i e n t e s .  P a r a  e l l o  s ó l o  d e b e m o s  






















/cargar di en la parte alta del acu,
/limpiar la parte baja del acu 
/saltar si di < 0
/si no activar el bit 3 de la parte baja del acu, 
/b_3=0000 1000
/limpiar la parte alta del acu y 
/mantener la parte baja del acu 
/cargar d2 en la parte alta del acu,
/mantener la parte baja del acu 
/saltar si d2<0
/si no activar el bit 4 de la parte baja del acu, 
/b_4=0001 0000
/limpiar la parte alta del acu y 
/mantener la parte baja del acu 
/cargar d3 en la parte alta del acu,
/mantener la parte baja del acu 
/saltar si d3<0
/si no activar el bit 5 de la parte baja del acu, 
/b_5=0010 0000
/guardar la parte baja del acu en 
/sector = 0 0 d3 d2 di 0 0 0
C o n o c i e n d o  l o s  s i g n o s  h a c e m o s  u n a  l la m a d a  a  u n a  r u t in a  q u e  c a l c u l a  l o s  c i c l o s  d e  
t r a b a jo  c o r r e s p o n d i e n t e s .  L a  l la m a d a  a  la  r u t in a  la  h a c e m o s  l la m a n d o  a  u n a  d i r e c c i ó n  d e  
m e m o r ia  d e t e r m in a d a  q u e  e s t á  f o r m a d a  p o r  u n  o f f s e t  y  la  d i r e c c i ó n  p r o p i a m e n t e  d ic h a .  D i c h a  
d i r e c c i ó n  s e  c a l c u l a  s u m a n d o  la  p a la b r a  q u e  c o n t i e n e  la  i n f o r m a c ió n  d e  l o s  s i g n o s  d e  d  y  e l
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o f f s e t .  S i  e l  b it  e s t á  a  u n o  e s  p o s i t i v o  y  s i  e s t a  a  0  e s  n e g a t i v o  e l  c o m p o n e n t e  c o r r e s p o n d i e n t e  
d e  d .  L a  s u b r u t in a  d e v u e l v e  d a y  db.
Calcular la dirección de comienzo de las subrutinas 
para determinar los ciclos de trabajo da, db y dO
and offs_mask /extraer bits de signo de las tensiones de fase
;de sector
;offs_mask = 0011_1000b 
add tbl_base /sumar la dirección base de la subrutina
cala /llamar la subrutina MUX (calculo del sector),
/devuelve da y db
E l s i g u i e n t e  p a s o  c o n s i s t e  e n  t r a n s f o r m a r  l o s  c i c l o s  d e  t r a b a j o  e n  t i e m p o ,  e s c a la n d o  d a y  
db a p r o p ia d a m e n t e .












/cargar el factor de escala 
/multiplicar da por el factor de escala 
/convertir da a ta 
/sumar el ciclo de trabajo minimo 
/guardar en ta
/para obtener el resultado correcto 
/corremos el resultado un bit 
/multiplicar db por el factor de escala 
/convertir db a tb 
/sumar el ciclo de trabajo minimo 
/guardar en tb
P o r  ú l t im o  c a l c u l a m o s  la s  f u n c i o n e s  a u x i l ia r e s  A  ( =  d a) ,  B  y  C ,  q u e  n e c e s i t a  n u e s t r a  
l ó g i c a  P A L  p a r a  c a lc u la r  a  s u  v e z  l o s  c i c l o s  d e  tr a b a jo  c o r r e s p o n d i e n t e s  d e  l o s  in t e r r u p t o r e s .  
A d e m á s  s e  in c lu y e  e l  c á l c u l o  d e  A ’ , B ’ y  C ’ q u e  s o n  la s  s e ñ a l e s  a u x i l ia r e s  n e c e s a r i a s  p a r a  
n u e s t r o  c ir c u i t o  d e  c o n m u t a c i ó n  s u a v e .  E s t a s  s e ñ a l e s  s o n  A ’= A - T r / 4 ,  B ’= B - T r / 4  y  C ’= C -  
T r /4 .  P o r  ú l t im o  s e  e s c r i b e n  l o s  t i e m p o s  c a l c u l a d o s  e n  l o s  r e g i s t r o s  c o r r e s p o n d i e n t e s ,  p a r a  q u e  
e n  la  s i g u i e n t e  r u t in a  s a l g a n  la s  s e ñ a l e s  P W M  p o r  s u s  s a l id a s  c o r r e s p o n d i e n t e s .
Calcular los ciclos de trabajo para los generadores PWM
out act bank, PA7 /cargar el banco del registro de acción en bsr
out ta, PA3 /escribir el resultado en pwm3 (A=da)(act3)
lac ta /cargar ta para generar A'=A-Tr/4
sub Tr4 /restar Tr/4
bgz of 1 /si acu es mayor que 0 entonces
zac /cargar 0
sacl * /guardar
out *, PAO /escribir el resultado en pwmO (A'=da-Tr/4)(actO)
lac tb /para obtener el resultado correcto 
/corremos el resultado un bit
add ta /calcular da+db
sub pwmjper, 2 /calcular (da+db-1) —  (1-da-db)
/el periodo pwm debe ser x4 para tener
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sach medio cero, 1
lac medio cero
reí valor apropiado en el registro actx 
■ recordemos que sólo se comparan los 14 MSB
^calcular - (1-da-db)/-2
rguardar el resultado dO/2
rse debe quitar uno de los dos bits de signo 
rpor lo que se corre el resultado un bit 
:a la derecha
:cargar medio_cero en low accu
ren el acu estaba el resultado no modificado



































■calcular el ciclo de trabajo para pwml 
rguardar el resultado 
:cargar B y 
¡restar Tr/4
íguardar B'=B-Tr/4
rescribir el resultado en pwml
rescribir el resultado en pwm4
(B'=B-Tr/4) 
(B=da+d0/2)(actl)
:calcular el ciclo de trabajo para pwm2 
rguaradr el resultado 
rcargar C y 
rrestar Tr/4
rguardar C'=C-Tr/4
rescribir el resultado en pwm2 (C'=C-Tr/4) 
rescribir el resultado en pwm5 (Oda+db+dO/2) 
;cargar iop_bank en bsr 
rsector es iopl0-iopl5
renviar sector al decodificador
P o r  ú l t im o  n o s  q u e d a  p o r  l im p ia r  a l  i n t e r r u p c io n e s ,  a c t iv a r la s  y  v o l v e r  a  la  r u t in a  
in f in i t a  d e  e s p e r a ,  h a s t a  q u e  a c a b e  e l  p e r io d o .
f
; Limpiar las interrupciones no acepatdas
t




/ fin de la rutina de servicio de interrupciones
L a s  s u b r u t in a s  q u e  d e v u e l v e n  d a y  db s e  m u e s t r a n  a  c o n t i n u a c i ó n .  T a m b ié n  h a y  
i m p le m e n t a d a s  d o s  s u b r u t in a s  q u e  d e v u e l v e n  c e r o  y  s e  c o r r e s p o n d e n  c o n  c o m b i n a c i o n e s  n o  
v á l id a s .
f







/combinación no permitida 
;d3_d2_dl = 000 
/limpiar acu 
/poner 0 en la pila 
/devolver da=db=0
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.asect "fallo2",138h /combinación no permitida
;d3_d2_dl = 1 1 1
zac ;limpiar acu





/ subrutinas de MUX que devuelven da
•
/ y db, para cada sector tenemos una rutina
f
.asect "secl", 108h /-30 to 30 deg
/d3_d2_dl = 001
lac d2 /cargar d2 (vy) en el acu
abs /hacer positivo
sacl da /guardar da sin signo
lac d3 /cargar d3 (vz) en el acu
abs /hacer positivo
sacl db /guardar db sin signo
ret
•asect "sec2", 118h /30 to 90 deg
/d3_d2_dl = 0 1 1
lac di /cargar di (vy) en el acu
abs /hacer positivo
sacl da /guardar da sin signo
lac d2 /cargar d2 (vz) en el acu
abs /hacer positivo
sacl db /guardar da sin signo
ret
• asect "sec3", H O h /90 to 150 deg
/d3_d2_dl = 0 1 0
lac d3 /cargard3 (vy) en el acu
abs /hacer positivo
sacl da /guardar da sin signo
lac di /cargar di (vz) en el acu
abs /hacer positivo
sacl db /guardar db sin signo
ret
.asect "sec4", 130h /150 to 210 deg
/d3_d2_dl = 1 1 0
lac d2 /cargar d2 (vy) en el acu t
abs /hacer positivo
sacl da /guardar da sin signo
lac d3 /cargar d3 (vz) en el acu
abs /hacer positivo
sacl db /guardar db sin signo
ret
.asect "sec5", 120h /210 to 270 deg
Zd3_d2_dl = 100
lac di /cargar di (vy) en el acu
abs /hacer positivo
sacl da /guardar da sin signo
lac d2 /cargar d2 (vz) en el acu
abs /hacer positivo
sacl db /guardar db sin signo
ret
•asect "sec6", 128h /270 to 330 (=-30) deg
/d3_d2_dl = 1 0 1
lac d3 /cargar d3 (vy) en el acu
abs /hacer positivo
sacl da /guardar da sin signo
lac di /cargar di (vz) en el acu
abs /hacer positivo
sacl db /guardar db sin signo
ret
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A2.1.2. Rutina completa
E l p r o g r a m a  c o m p l e t o  s e  p r e s e n t a  a  c o n t i n u a c i ó n .  H e m o s  in c lu id o  t o d a  la  in i c i a l i z a c ió n  
y  la  l i s t a  d e  v a r ia b le s .  A l  f in a l  d e  t o d o  e l  p r o g r a m a  e n c o n t r a m o s  e l  p r in c ip io  d e  la  t a b la  q u e  
c o n t i e n e  la s  f u n c i o n e s  s e n o .  L a  t a b la  t i e n e  6 0 2  e n t r a d a s  y  c o n t i e n e  la  f u n c i ó n  s in (c o t ) ,  s i n ( c o t -  
1 2 0 ° )  y  s in ( a > t + 1 2 0 ° ) .
Programa de control del rectificador trifásico 
con escalado apropiado y 
tiempo de ejecución minimo 
y ZCT implementado
tanto eos como -sin se leen de una tabla para no tener problemas 
de precisión (los ADC son de 8 bits) ni de ruido (el cruce por 
cero de la tensión de fase oscila). Solo debo sincronizar la lectura 
de la tabla para tomar los datos correctos. La sincronización 
la hacemos con el cruce por cero de menos a mas ya que el opto nos 
ha invertido la señal de sincronismo.
Sin esta divididos por 2 para evitar la saturación.
Se han incluido las modificaciones necesarias para obtener ZCT:
- debemos restar a las 3 senhales auxiliares A, B, C, Tr/4 = 0.5us
- debemos generar tanto A, B, C como A'=A-Tr/4, B'=B-Tr/4, C'=C-Tr/4
INICIALIZACION 





;esta parte del programa 
;inicializa la placa DS1101
;rutina de servicio de interrupción
/programa propiamente dicho con todas 
;las constantes







/convertidor A/D de 8 bits 
/convertidor A/D de 8 bits 
/dirección del puerto strobe
constantes que se escriben en la memoria de programa/ 















/dirección de memoria del banco de registros iop 
/iop_bank = 0
/dirección de memoria de pwm_scale 
/periodo
/x 4 (ya que comparamos los 14 MSB)
/x 2 (las senhales de entrada /2 para no 
/saturar)
/208 x 4 x 2 = 1664 = 680h
/el ciclo de trabajo esta limitado al 100%,
/si el factor es 2
/el ciclo de trabajo esta limitado al 50%
/bits para comenzar la conversión ade 
/start_adc = 1111b
/dirección de memoria del banco 
/para seleccionar el ’watch dog timer'
/wdt bnk = 1
223














































;wdt_rf1 = ABCDh 
;wdt_rf2 = 2345h
;bit 3 de sector que corresponde a vr
;bit 4 de sector que corresponde a vs
;bit 5 de sector que corresponde a vt
/dirección de memoria de clach (FFFFh=todo unos) 
/mascara para limpiar la partre alta del acu. 
zy mantener la parte baja del acu
/dirección de memoria déla mascara de 
/offset(0011_1000b)
/solo lee las tensiones de fase,
/los 3 bits correspondientes
/dirección de memoria de tbl_base 
/define el offset de las subrutinas (OlOOh)
/dirección de memoria del banco de registro 
/de action(4)
/dirección de memoria de pwm_per (ODOh)
/pwm_per = 33u28 / 160n = 208 = ODOh
/el periodo dura lo que
/dura la rutina de interrupción
/si se cambia pwm_per
/=> se debe cambiar pwm_scale
/T=33u28 <=> f=30,048kHz
/nsl vale -0.5 que en binario (Q15)
/corresponde a 1100_0000_0000_0000b 
/y es COOOh - -0.5
/dirección de memoria de if_clr 
/0000_DFFFh sirve para 
/limpiar todas las interrupciones 
/ (1101_llll_llll_llllb)
/ (bit 13 de IF debe valer 0)
/dirección de memoria del ciclo de trabajo 
/minimo (Olh)
/ciclo de trabajo minimo (0.13% o 
/4 0ns/33.6us=0.0012)
/40ns es la precisión, ya que 
/estamos en el modo PWM de alta precisión 


















/dirección de memoria de 1
/dirección de memoria de im_mask 
/im mask = 0111 1111 1110 1111b
7FEFh
rdirección de memoria del registro tcon
rtcon = 0101_1101_0000_0110b = 5D06h
rse selecciona TMR1, prescalado de 1
rcon el reloj interno, TMR2 deshabilitado,
rse activa el modo PWM de alta precisión y
rse selecciona TMR1 para comparar
rse activan todas las salidas de comparación
rdirección de memoria de ddr




rdirección de memoria de cero
rcontiene 0 como una constante
;dirección de memoria de vr_ini
rdebe ser positivo al principio
rdirección de memoria de la localización
ren memoria de la tabla
roffset de la tabla 320
/constante para inicializar el contador
r = 602x3-1 = 1805 = 70Dh
ría tabla necesita(30,048k/50)x3=1803
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;la mitad del periodo resonante,
;en nuestro caso 0.5us (Tr=2us)
;0.5u/160n = 3.125 x4 = 12.5
«t
vr_old_ini . set 25h dirección de memoria de vr_old_ini
vr_sync . set 26h dirección de memoria de vr sync, necesaria
para sincronizar la rutina
i .set 27h dirección de memoria de i, contador de la tabla
sector . set 28h dirección de memoria de sector
medio_cero . set 29h dirección de memoria de medio_cero = dO/2
dd .set 2 Ah dirección de memoria de adcl_data, contiene dd
(8 bit)
vr . set 2Bh dirección de memoria de vr
vs .set 2Ch •dirección de memoria de vs
vt . set 2Dh •dirección de memoria de vt
di . set 2Eh •dirección de memoria de la primera componente
•del vector d
•para calcular el sector, dd*cos(wt)
d2 . set 2Fh •dirección de memoria de la segunda componente
d3 .set 30h
;del vector d
;para calcular el sector, dd*cos(wt-120) 
.•dirección de memoria de la tercera componente 
;del vector d
;para calcular el sector, dd*cos(wt+120)
da . set 31h /dirección de memoria de da
db . set 32h /dirección de memoria de db
ta . set 33h /dirección de memoria de ta=A
tb . set 34h /dirección de memoria de tb
B . set 35h /dirección de memoria de B





copiar la tabla de constantes a la memoria de datos
lack 1 
sacl uno 
lark arl, 20h 




tblr *+, arl 
add uno, 0 
banz transfer
;cargar 1 en el acu 
/guardar en uno
;inicializar el contador (20h hitos)
/puntero de la memoria de datos (posición Oh) 
/puntero de la memoria de programa
/seleccionar el puntero destino 
/transferir palabraword 
/incrementar el puntero origen
/repetir hasta que la transferencia este completada
inicializar los registros auxiliares
lark arl, OBOh 
lark arO, 50h 
larp arl 
ldpk OOh
/inicializar el puntero a la pila de software 
/inicializar arO
/hacre accesible la pila de software 
/seleccionar la página de datos
inicializar el bus de i/o: iop0-iop7 entrada de DS1101 
iop8-iopl5 salida: iop8 es el bit de sincronismo
iopl0-iopl5 es la info del sector
out iop_bank, PA7 
out ddr, PA1
/seleccionar el banco iop 
/cargar FFOOh en ddr
enmascarar todas las interrupciones excepto timintl 0111_llll_1110_llllb = 7FEFh
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out im_mask, PA5 /desenmascarar timintl via IM
limpiar todas las flags excepto bit 13 (pero solo esta activa timinitl)
out if_clr, PA6 /limpiar todas las flags via FCLR
/reset bit 13 como sugiere el fabricante
inicializar timerl como temporizador de PWM y para las interrupciones
lac uno, 1 /cargar 2 en el acu
sacl * /guardar 2 en la pila
out *, PA7 /seleccionar el banco del timer (1)
out pwm_per, PA1 /preparar el periodo de TMR1
out tcon, PA4 /preparar timerl y el modo PWM de alta precisión
out iop_bank, PA7 /seleccionar el banco 0 como banco por defecto
/debemos ejecutar la subrutina "wait"
resetear los ADCs
lack adcl_addr /leer de adc3 (8 bit)
tblr *
lack adc2_addr /leer de adc4 (8 bit)
tblr *
inicialización del contador para obtener datos de la tabla 
que necesitamos para evitar problemas de ruido
lac tot /cargar la longitud de la tabla
sacl i /inicializar el contador(i = 602x3-1 = 1805 )
fin de la inicialización
bucle infinito a la espera de la interrupción
eint /activar interrupción
b w_i /bucle infinito en espera de la
/siguiente interrupción
rutina de servicio de la interrupción
program
dint /desactivar interrupciones
Leer los convertidores A/D 
empezar una nueva conversión A/D 








/senhalar al puerto strobe 
/activar todos los convertidores ade
/debemos esperar a que acaben la conversión 
/esto dura aprox. lus
/senhalar a ADC3 of DS1101 (8 bit ADC) 
/leer dd y guardar como fraccionario
Guardar las variables de sincronización
lac vr_ini 
sacl vr_old_ini






/senhalar a ADC4 de DS1101 (8 bit ADC)
/leer vr y guardar vr_sync como fraccionario
Esta parte es la que se encarga de la corrección 











vr _ i m
vr_old_ini
out
/cargar el vr anterior en el registro T
/actualizar vr_ini 
/multiplicar vr por vr_old 
/cargar vr_old
/si vr_old<0 entonces salir del bucle 
/si no comprobar si vr x vr_old>0 
/guardar el producto
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;guardar el producto en el acu
tsi vr_old x vr>0 entonces salir del bucle
finicializar el contador i
^cargar el contador con (i - 625x6-1 = 3749 )
■si el producto>0 entonces no hay cambio de signo 
:=> comenzar
^si no cambio de signo => rutina empieza en 0 
rgrados con una función seno
Leer el sin de la tabla
lac i /cargar el contador
add mem loe /sumar el offset de memoria
tblr vt /leer vt
sub uno /siguiente elemento de la tabla
tblr vs /leer vs
sub uno /siguiente elemento de la tabla
tblr vr /leer vr
sub uno /siguiente elemento de la tabla
sub mem loe /recuperar valor de i
sacl i /con 1805 - 602x3-1
/no necesitamos el :fin de tabla
/tenernos demasiados puntos y reseteamos i 
/antes de llegar al final de la tabla







/cargar wdt_bank en bsr 
/wdt_rfl=ABCDh 
/wdt rf2=2345h
Calcular el vector d (no tienen componente q o imaginaria) 
d = dd*cos = dd*v
lt dd /cargar dd
mpy vr /multiplicar por vi para obtener el primer
pac /componente de di
sach di, 1 /guardar el primer sumando de di 
/con el signo correcto
mpy vs /multiplicar por v2 para obtener el primer
pac /componente de d2
sach d2, 1 /guardar el primer sumando de d2 
/con el signo correcto
mpy vt /multiplicar por v3 para obtener el primer
pac /componente de d3
sach d3. 1 /guardar el primer sumando de d3 
/con el signo correcto























/cargar di en la parte alta del acu,
/limpiar la parte baja del acu 
/saltar si di < 0
/si no activar el bit 3 de la parte baja del acu, 
/b_3=0000 1000
/limpiar la parte alta del acu y 
/mantener la parte baja del acu 
/cargar d2 en la parte alta del acu,
/mantener la parte baja del acu 
/saltar si d2<0
/si no activar el bit 4 de la parte baja del acu, 
/b_4=0001 0000
/limpiar la parte alta del acu y 
/mantener la parte baja del acu 
/cargar d3 en la parte alta del acu,
/mantener la parte baja del acu 
/saltar si d3<0
/si no activar el bit 5 de la parte baja del acu, 
/b_5=0010 0000
/guardar la parte baja del acu en 
/sector = 0 0 d3 d2 di 0 0 0
Calcular la dirección de comienzo de las subrutinas 
para determinar los ciclos de trabajo da, db y dO
and offs mask /extraer los bits de signo de las tensiones de fase
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;offs_mask = 0011_1000b 
;sumar la dirección base de la subrutina 
;llamar la subrutina MUX (calculo del sector), 
/devuelve da y db










/cargar el factor de escala 
/multiplicar da por el factor de escala 
/convertir da a ta 
/sumar el ciclo de trabajo minimo 
/guardar en ta
/para obtener el resultado correcto 
/corremos el resultado un bit 
/multiplicar db por el factor de escala 
/convertir db a tb 
/sumar el ciclo de trabajo minimo 
/guardar en tb





























out *, PA1 















;cargar el banco del registro de acción en bsr 
;escribir el resultado en pwm3 (A=da)(act3) 
rcargar ta para generar A'=A-Tr/4 
:restar Tr/4
tsi acu es mayor que 0 entonces 
'cargar 0 
: guardar
rescribir el resultado en pwmO (A’=da-Tr/4)(actO) 
rpara obtener el resultado correcto 
rcorremos el resultado un bit 
rcalcular da+db
rcalcular (da+db-1)=-(1-da-db) 
reí periodo pwm debe ser x4 para tener 
reí valor apropiado en el registro actx 
rrecordemos que sólo se conparan los 14 MSB
rcalcular - (1-da-db)1 - 2
rguardar el resultado dO/2
rse debe quitar uno de los dos bits de signo 
rpor lo que se corre el resultado un bit 
:a la derecha
rcargar medio_cero en low accu
ren el acu estaba el resultado no modificado
ry por tanto incorrecto
rcalcular el ciclo de trabajo para pwml 
rguardar el resultado 
rcargar B y 
rrestar Tr/4
rguardar B'=B-Tr/4
rescribir el resultado en pwml (B'=B-Tr/4) 
rescribir el resultado en pwm4 (B-da+dO/2)(actl)
rcalcular el ciclo de trabajo para pwm2 
rguaradr el resultado 
/cargar C y 
/restar Tr/4
:guardar C'=C-Tr/4
'escribir el resultado en pwm2 (C'=C-Tr/4)
:escribir el resultado en pwm5 (C=da+db+d0/2) 
:cargar iop_bank en bsr 
:sector es iopl0-iopl5




Limpiar las interrupciones no acepatdas 
if clr, PA6 /limpiar el registro FCLR if_clr=DFFFh 
/activar interrupciones
fin de la rutina de servicio de interrupciones
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/combinación no permitida 
;d3_d2_dl = 0 0 0  
/limpiar acu 






/combinación no permitida 
/d3_d2_dl = 1 1 1  
/limpiar acu 
/poner 0 en la pila 
/devolver da=db=0
subrutinas de MUX que devuelven da 









108h /-30 to 30 deg 
/d3_d2_dl = 0 0 1  
/cargar d2 (vy) en el acu 
/hacer positivo 
/guardar da sin signo 
/cargar d3 (vz) en el acu 
/hacer positivo 


















/ 30 to 90 deg 
;d3_d2_dl = 0 1 1  
;cargar di (vy) en el acu 
:hacer positivo 
aguardar da sin signo 
;cargar d2 (vz) en el acu 
/hacer positivo 
/guardar da sin signo
r 90 to 150 deg 
zd3_d2_dl = 0 1 0  
;cargard3 (vy) en el acu 
;hacer positivo 
aguardar da sin signo 
/cargar di (vz) en el acu 
/hacer positivo 









/150 to 210 deg 
;d3_d2_dl = 1 1 0  
/cargar d2 (vy) en el acu 
/hacer positivo 
/guardar da sin signo 
/cargar d3 (vz) en el acu 
/hacer positivo 









/ 210 to 270 deg 
;d3_d2_dl = 100 
/cargar di (vy) en el acu 
/hacer positivo 
/guardar da sin signo 
/cargar d2 (vz) en el acu 
/hacer positivo 









128h /270 to 330 (=-30) deg 
;d3_d2_dl = 1 0 1  
/cargar d3 (vy) en el acu 
/hacer positivo 
/guardar da sin signo 
/cargar di (vz) en el acu 
/hacer positivo 
/guardar db sin signo
Tabla
229
Anexo 2 Programa del DSP




































tu2358 8 . set 0147h
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Anexo 3: Esquemas eléctricos del rectificador BUCK
A3.1. Introducción
Una hoja de cálculo ha sido utilizada para el diseño del rectificador, tal como se 
presenta en este anexo con todos los valores calculados y utilizados. El programa utilizado ha 
sido Excel.
También se presentan los planos eléctricos del rectificador. Para ello se utilizó el 
programa “Design Lab 7.1” de MicroSim. Dicho programa incluye en el mismo paquete un 
programa para hacer esquemas eléctricos, un simulador (PSpice) y un programa para diseñar 
circuitos impresos (PCBoards).
Se presentan 10 esquemas de los 19 totales. Los 9 restantes corresponden a los 9 
circuitos de disparo o “Fet Pulse Drive” de todos los demás interruptores. Al ser todos los 
circuitos de disparo iguales, sólo se presenta uno.
Mencionar que para reducir el ruido de conmutación y que éste no afectara al control, 
se filtraron todas las alimentaciones con filtros LC y se añadieron optoacopladores para 
desacoplar las distintas partes del control Se aisló la taijeta del DSP controlada desde el PC de 
los circuitos analógicos y digitales. Los FPD también se aislaron a su vez. De esta forma se 
evitó que el ruido de conmutación existente se propagase de una parte del control a otra. 
Experimentalmente se comprobó que es imprescindible el uso de un filtro de ruido en modo 
común para evitar que este ruido se introdujese en el control (ver circuito de la etapa de 
potencia).
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Diseño de un rectificador B U C K  con conductance control v control digital
DATOS
Vi rms= 220 Vm= 311,1269837
Vo= 50 Vmax(+10%)» 342,2396821





(recordar que DqA2+DdA2<1 y que Dd-D) ■ ■ —  —
rizado en corriente
Al/lmax= 0,08 Al» 1,6
- -
diseño de L: L= 0,000940211
amplitud del diente de sierra
Vs= 10
constante de diente de sierra (1) o onda triangular (2)
c* 1






frecuencia de corte: fe» 2083,333333
w c» 13089,96939
fijo Ri
amplificador de corriente: Ac» 0,912508856 Ri» 10000
■ > Rf» 9125,08856
conductancia: G» 2,941176471 a> Cf» 8,3719E-08
;
impedancia de salida: Zo* 0,0825
relación d e t.d e  salidaA. de referencia: K»R1/(R1+R2) 0,086 fijo R1 del divisor
R1« 1000
amplificador de tensión: At» 47,92107118 »> R2» 10627,907
s> Ri=(R1||R2)= 914
fijo feorte» 400 3> Rf» 43799,8591
•  > Cf» 9.0842E-08
condensador de salida:
Co» 0,004822877
FILTRO DE ENTRADA (m étodo de  con d u c tan ce  contro l )
DATOS
rizado de la tensión de entrada:
6» 0,065
rizado de la corriente de entrada: ,
P« 0,0055 ------
frecuencia de corte del filtro:
fo* 2224,859546■
rizado de com ente de entrada:
Aipp» 0,11
inductor: Zi» 23,3345238 .
L= 0,000842636
Zsm ax» ! 12,3683441
condensador (por fase C/3):
C= 6.07289E-06
resistencia de amortiguamiento (por fase C*3R d):
3C+ Rd= 8,481150264
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Anexo 4: Estudio del circuito ZCT equivalente
A4.1. Introducción
Para comprender mejor el principio de funcionamiento del circuito vamos a estudiar el 
modelo con más detalle. En el modelo sólo distinguiremos 10 estados durante un periodo de 
conmutación, muchos menos de los que existen en el caso real trifásico. Los circuitos de 
dichos diez estados los mostramos en la Figura A4.1.
En este anexo se presenta el estudio realizado del circuito simplificado ZCT. Gracias a 
esté estudio se pudieron obtener la ecuaciones de diseño y comprender mejor su 
funcionamiento. Las ecuaciones resueltas se representaron con el programa Mathematica y se 
comprobaron que las formas de onda coincidían con las simuladas.
A4.2. Circuito equivalente




Anexo 4 Estudio del circuito ZCT equivalente
Figura A4.1.: Los diez estados del circuito ZCT simplificado.
No se han incluido los estados intermedios en los que el diodo fija la corriente a la 
corriente máxima lo = 20A. Dichos estados son los responsables para que el circuito sea 
independiente de la carga, ya que ajusta la tensión del condensador resonante, siempre al 
mismo valor al final de dicho estado. Estos estados aparecerán uno entre el instante ti y el 
instante X2 y subdivide este intervalo en dos a partir del instante que llamaremos Í2a. Por otro 
lado entre el estado 15 y t7 aparecen dos instantes, tsa y U$ entre los que la corriente permanece 
fijada a lo. Este estado sí que se tienen en cuenta en el cálculo de las expresiones.
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A4.3. Hoja de Mathematica
Los datos de entrada para calcular las expresiones de la tensión en el condensador 
resonante y la corriente en la bobina resonante, son la bobina resonante Lo, el condensador 
resonante Co, la resistencia parásita R, la corriente de la fiiente de corriente lo, la tensión de 
línea Vph y la tensión inicial del condensador ve. Para el cálculo se ha cogido un frecuencia de 
resonancia mucho menor que en la realidad para ver más claramente las resonancias. La 











Las expresiones tanto de la corriente por la bobina resonante como de la tensión en 
bornes del condensador resonante para todos los intervalos se muestran a continuación. Se 
observa que las condiciones iniciales son importantes para conocer la evolución de la corriente 
y la tensión. Todas las expresiones dependen del valor final de la expresión anterior.
i 1 [tJ:=(Vph-vc)/Z*(Exp[-s*w*t]/Sqrt[1 -sA2])*Sin[w*Sqrt[1 -sA2]*t]; 
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v3[tj:=v2[(17.5*10A-6)-(Co*v1 [17.5*10A-6]/lo)];
¡4[t_]:=(Vph-Evaluate[v2[(17.5*10A-6)-(Co*v1 [17.5*10A-6]/lo)]])/Z*
(Exp[-s*w*t]/Sq rt[ 1 -sA2])*Sin[w*Sqrt[1 -sA2]*t];
v4[tJ:=Vph-(Vph-Evaluate[v2[(17.5*10A-6)-(Co*v1[17.5*10A-6]/lo)]])* 























Las formas de onda la tensión en el condensador resonante y en la bobina resonante 
obtenidas a partir de estas expresiones se muestran en las Figura A4.2. Observando la corriente 
por la bobina resonante se observa como la corriente queda fijada a lo = 20A y por tanto 
ajustando la tensión del condensador resonante. La tensión máxima en el condensador se 
produce en el intervalo [Vri], alcanzando los 1200V.
l á i











- 5 0 0
- 1 0 0 0
0 50 100 150 200 250
t [us]
Figura A4.2.: Formas de onda de la corriente por la bobina Lr, aquí Lo, y  de la 
tensión en el condensador Cr, aquí Co.
L a s  f o r m a s  d e  o n d a  n o s  d e m u e s t r a n  q u e  la  r e s o n a n c i a  n o  e s  u n i f o r m e  y a  q u e  la  t e n s i ó n  
e n  e l  c o n d e n s a d o r  v a r ía  y  a d e m á s  la  r e s o n a n c i a  in c lu y e  d u r a n t e  la  m i t a d  d e  s u  s e m i p e r i o d o  la  
t e n s i ó n  d e  l ín e a  lo  q u e  la  m o d i f i c a .  P a r a  a s e g u r a m o s  q u e  la  r e s o n a n c i a  s e  p r o d u c e  e n  e l  s e n t i d o  
a p r o p ia d o ,  la  t e n s i ó n  e n  e l  c o n d e n s a d o r  r e s o n a n t e  d e b e  s e r  m a y o r  q u e  la  t e n s i ó n  d e  la  f u e n t e  
d e  t e n s i ó n  e x i s t e n t e  e n  la  m a l la  d e  la  r e s o n a n c ia .  A  p a r t ir  d e  e s t o  d a t o s  e s  f á c i l  d e d u c ir  la  
e x p r e s i ó n  d e  la  i m p e d a n c ia  c a r a c t e r í s t i c a  d e l  t a n q u e  r e s o n a n t e  p a r a  s u  d i s e ñ o .
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Anexo 5: Cálculo del contenido armónico de la corriente de 
entrada.
A 5.1. Introducción
E n  e s t e  a n e x o  s e  p r e s e n t a n  l o s  “ N o t e b o o k ”  r e a l i z a d o s  e n  M a t h e m a t i c a  p a r a  e v a lu a r  e l  
c o n t e n i d o  a r m ó n ic o  d e  la  c o r r ie n t e  d e  f a s e  d e  e n t r a d a  c o n  la s  d i s t in t a s  d i s t r i b u c i o n e s  d e  c i c l o s  
d e  tr a b a jo  e x p u e s t a s  e n  e l  c a p í t u lo  2 .  T a m b ié n  s e  c a l c u l a  la  d i s t o r s i ó n  a r m ó n ic a  t o t a l .
E l  p r o c e d im i e n t o  h a  c o n s i s t i d o  e n  e s c r ib ir  la s  e c u a c i o n e s  a n a l í t ic a s  d e  la  c o r r ie n t e ,  
m u e s t r e a r la s  y  f in a lm e n t e  h a c e r  la  F F T  d e l  c o n j u n t o  d e  p u n t o s  o b t e n i d o s .  H u b o  q u e  d i s t in g u ir  
e n t r e  c a d a  s u b s e c t o r ,  d o n d e  ( a )  e s  la  p r im e r a  p a r t e  d e l  s e c t o r  o  e l  p r im e r  s u b s e c t o r  y  ( b )  la  
s e g u n d a  p a r t e  d e l  s e c t o r  o  s u b s e c t o r  ( v e r  F ig u r a  A 5 . 1 . ) .
Figura A 5.1.: Tensiones de entrada para el rectificador de tipo BUCK, donde se 
distinguen las subdivisión del periodo de red en 6 sectores de 60°. Los subsectores 
se obtienen de subdividir cada sector por la mitad.
S e  c a l c u l ó  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  d u r a n t e  c a d a  s u b s e c t o r  d o n d e  h a y  q u e  t e n e r  e n  
c u e n t a  q u e  d u r a n t e  l o s  t i e m p o s  m u e r t o s  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  e s  c e r o .  L a s  e x p r e s i o n e s  d e  la s  
c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  s e  m u e s t r e a r o n  y  s e  s u m a r o n  t o d o s  l o s  p u n t o s  o b t e n i d o s  p a r a  u n  p e r io d o .  
A l  c o n j u n t e  d e  p u n t o s  s e  le  a p l i c ó  la  F F T  y  a s í  s e  o b t u v o  e l  c o n t e n i d o  a r m ó n i c o .  E l  
p r o c e d im i e n t o  s e  r e p i t ió  p a r a  c a d a  u n a  d e  la s  d i s t r ib u c io n e s ,  y a  q u e  e l  t i e m p o  m u e r t o  s e  
d i s t r ib u y e  d e  f o r m a  d i f e r e n t e  e n  c a d a  u n a  d e  e l la s .
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P a r a  o b t e n e r  la s  e x p r e s i o n e s  d e  la  c o r r ie n t e  s e  c a l c u l ó  e l  n iv e l  d e  c o n t i n u a  d o n d e  
e m p i e z a  la  c o r r ie n t e  e l  p r in c ip io  d e  c a d a  p e r io d o  ( I ) ,  la  p e n d i e n t e  d e  la  c o r r ie n t e  ( m )  y  e l  
t i e m p o  q u e  d u r a  e l  e s t a d o  ( t ) .  R e c o r d e m o s  q u e  e x i s t e n  t r e s  e s t a d o s ,  d a, db y  e l  t i e m p o  m u e r t o  
do d u r a n t e  u n  p e r i o d o .  H e m o s  c a l c u l a d o  l o s  t r e s  d a t o s  ( I ,  m  y  t )  p a r a  c a d a  u n o s  d e  l o s  e s t a d o s  
y  p a r a  c a d a  u n o  d e  l o s  1 2  s u b s e c t o r e s  d e  u n  p e r io d o  d e  r e d . L o s  í n d ic e s  a ñ a d i d o s  a  c a d a  u n a  
d e  la s  v a r ia b le s  d e  c a d a  e s t a d o  s e  c o r r e s p o n d e n  c o n  e l  s u b s e c t o r  a  q u e  p e r t e n e c e n .  E n  la  
F ig u r a  A 5 . 2 .  s e  m u e s t r a  la  c o r r ie n t e  p o r  e l  in d u c t o r  d e  s a l id a  d u r a n t e  u n  p e r io d o  d e  
c o n m u t a c i ó n .  D u r a n t e  e s e  p e r io d o  la  c o r r ie n t e  d e  e n t r a d a  e s  i g u a l  a  la  m o s t r a d a  e x c e p t o  




Figura A 5.2.: Corriente por el inductor de salida durante un periodo de 
conmutación con la distribución (D.
L a  f ig u r a  s e r á  d i f e r e n t e  p a r a  c a d a  u n a  d e  la s  d i s t r i b u c i o n e s  e s t u d ia d a s  p e r o  la  n o t a c i ó n  
u t i l i z a d a  e s  la  m is m a .  C o n o c i e n d o  la s  f u n c i o n e s  d e  la  f o r m a  d e  o n d a  la s  p o d e m o s  m u e s t r e a r  
c a lc u l a n d o  s u  v a l o r  e n  4 0  p u n t o s  d u r a n t e  u n  p e r io d o  d e  c o n m u t a c i ó n  T s. A d e m á s  h a y  q u e  
t e n e r  e n  c u e n t a  q u e  t a ,  t b  y  tO v a r ía n  a  lo  la r g o  d e l  s e c t o r ,  d e  a h í  q u e  t e n g a m o s  q u e  c o n o c e r  e l  
v a lo r  d e  t a ,  t b  y  tO . Y  p o r  ú l t im o  c a l c u l a m o s  la  F F T  d e l  c o n j u n t o  d e  p u n t o s  d e  la s  f u n c i o n e s  
m u e s t r e a d a s  a  l o  la r g o  d e  u n  p e r io d o  d e  r e d .
L a s  r e p r e s e n t a c io n e s  g r á f ic a s  d e  l o s  p u n t o s  o b t e n i d o s  p o r  la  F F T  y  q u e  r e p r e s e n t a  e l  
e s p e c t r o  d e  c a d a  d i s t r i b u c i ó n  s e  h a n  p r e s e n t a d o  e n  e l  c a p í t u l o  2 .
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Transformada de Fourier 
Corriente de entrada de la fase R 






















ma I b=Comp¡ le[{t}, Vi/L*(Cos[w*t]-Cos[w*t+2*P¡/3]-1. 5*Dm)];
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Anexo 5 Cálculo del contenido armónico de la corriente de entrada
tallb=Comp¡le[{t},Dm*Ts*Cos[w*t-(2*Pi/3)]];
lbllb=Compile[{t},Vi*Dm*Ts/L*Cos[w*t](-Cos[w*t+2*Pi/3]+Cos[w*t]-1.5*Dm)]; 






datal la=N[N[N[datalb+mal la[twl la+T6]*T s*Round[tal la[twl la+T6]*40/T s]/40]+mbl la[tw

















tbl I la=Compile[{t},-Dm*T s*Cos[w*t]];
IOIIIa=Compile[{t},-Vi*Dm*Ts/L*1.5*(1-Cos[w*t-2*Pi/3]*Dm)]; 




wl lb+T6]*T s*Round[tbl I b[twl lb+T6]*40/T s]/40]+m0l lb[twl lb+T6]*T s]
17.6511
datalllai = Flatten[Table[Join[
Table[ 0 ,{n, Rou nd [ta 111 a[twl 11 a+m*T 6/50]*40/T s]}],
Table[
N[N[lo+mallla[twllla+m*T6/50]*Ts*Round[tallla[twllla+m*T6/50]*40/Ts]/40]+mbllla[tw













tbl I lb=Compile[{t},-Dm*T s*Cos[w*t+2*Pi/3]];
IOIIIb=Compile[{t}J-Vi*Dm*Ts/L*1.5*(1-Cos[w*t-2*Pi/3]*Dm)];
m0lllb=Compile[{t}l-Vi/L*1.5*Dm];
tOI llb=Compile[{t},T s*( 1 -Cos[w*t-2*Pi/3]*Dm)];
twlllb=4/600;
datallla=N[N[N[datallb+mallla[twllla+T6]*Ts*Round[tallla[twllla+T6]*40/Ts]/40]+mblll 





























wl Va+m*T6/50]*T s*n/40] ,{n, Round[tb I Va[twl Va+m*T 6/50]*40/T s]}],
Table[ O.ín.RoundltOlValtwlVa+m^e/SOIMO/Ts]}]], {m,50}]]»>ir1;
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dataix = Join[datalai, datalbi, datailai, datallbi, datalllai, datalllbi,
datalVai, datalVbi, data Va i, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir1;
datai = Join[datalbi, datailai, datallbi, datalllai, datalllbi,
datalVai, datalVbi, dataVai, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir11;
dataix=«ir1;
datai=«ir11;









ListPlot[Fdata¡, PlotJoined->True, GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{0,25}}, Frame->True, AxesLabel -> fnfo'V'lir}]
-Graphics-
« G rap h ics ' Graphics'
LogListPlot[Fd, PlotJoined->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> {,,n-fb",,,|l|"}]
-Graphics-
LogListPlot[Fd, PlotJoined->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,1000},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> {,,n-foM,,,|MM}]
-Graphics-
Distorsión Armónica total (THD)
THD1 = Sqrt[Sum[ (Fd[[n]])A2, {n, 2, 1000}]]
1.3996


















Transformada de Fourier 
Corriente de entrada de la fase R 
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Anexo 5 Cálculo del contenido armónico de la corriente de entrada
twVla=9/600;
dataVb=N[N[N[dataVa+maVb[twVb+T6]*Ts*Round[taVb[twVb+T6]*40/Ts]/40]+mbVb[ 








0]*T s*n/40],{n, RouRd[tbVla[twVla+m*T6/50]*40/T s]}],
















































*T s*n/40],{n, Round [tbla2[twla2+m*T6/50]*40/T s]}],
Table[ 0,{n,Round[0.5*t0la2[twla2+m*T6/50]M0/Ts]}]], {m,50}]]>»ir2; 
Length[datala2i]
2029
dataix = Join[datalai, datalbi, datailai, datallbi, datalllai, datalllbi, 
datalVai, datalVbi, dataVai, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir2; 
datai = Join[datalbi, datailai, datallbi, datalllai, datalllbi, 
datalVai, datalVbi, dataVai, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir21; 
"dataix=«ir2H; 
datai=«ir21;
"ListPlot[dataix, PlotJoined -> True, GridLines -> Automatic, PlotRange -> {-40,40}, 
Frame->True]"








ListPlot[Fdatai, PlotJoined->True, GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{0,25}}, Frame->True, AxesLabel -> fnfo'V'lir}]
-Graphics-
«G raphics' Graphics'
LogListPlot[Fd, PlotJo¡ned->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> {,,n*foM,,,|ir}]
-Graphics-
LogListPlot[Fd, PlotJoined->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,1000},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> fnfo'V'lir}]
-Graphics-
Distorsión Armónica Total 
THD2 = Sqrt[Sum[ (Fd[[n]])A2, {n, 2, 1000}]]
1.07138
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Transformada de Fourier 
Corriente de entrada de la fase R 
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Round[0.5*tbl I la[twl I la+m*T6/50]*40/T s]}],
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ma I Vb=Comp i le[{t}, Vi/L*(-Cos[w*t]+Cos[w*t+2*Pi/3]-1. 5*Dm)]; 















































































Table[ 0,{n, Round [t0Vb[twVb+m*T6/50]*40/Ts]}],
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6/50]*T s*Round[t0Vla[twVla+m*T6/50]*40/T s]/40]+mbVla[twVla+m*T6/50]*T s*n/40],{ 
n.RoundlO.S^bVIaltwVla+m^S/SOlMO/Ts]}],



































































dataix = Join[datalai, datalbi, datallai, datallbi, datalllai, datalllbi, 
datalVai, datalVbi, data Va i, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir3; 
datai = Join[datalbi, datallai, datallbi, datalllai, datalllbi, 
datalVai, datalVbi, dataVai, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir31; 
,,dataix=«ir3";
"datai=«ir31";
"ListPlot[dataix, PlotJoined -> True, GridLines -> Automatic, PlotRange -> {-40,40}, 
Frame->True]"









ListPlot[Fdatai, PlotJoined->True, GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{0,25}}, Frame->True, AxesLabel -> {Mn fo,,,”|l|M}]
-Graphics-
«G raphics' Graphics'
LogListPlot[Fd, PlotJoined->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> {"n-fo","|l|"}]
-Graphics-
LogListPlot[Fd, PlotJoined->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,1000},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> f  nfoV'IID]
-Graphics-
Distorsión Armónica Total 
THD3 = Sqrt[Sum[ (Fd[[n]])A2, {n, 2, 1000}]]
1.41913
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T ablej 0,{n, RoundftOl la[twl la+m*T6/50]*40/T s]}],
Table[
N[N[lo+malla[twlla+m*T6/50]*Ts*Round[0.5*talla[twlla+m*T6/50]*40/Ts]/40+mblla[tw 








































Anexo 5 Cálculo del contenido armónico de la corriente de entrada
IOIIIa=Compile[{t}>-Vi*Dm*Ts/L*1.5*(1-Cos[w*t-2*Pi/3]*Dm)];
m0llla=Comp¡le[{t},-Vi/L*1.5*Dm];









N[N[lo+mal I la[twl I la+m*T6/50]*T s*Round[0.5*tal I la[twl I la+m*T6/50]*40/T s]/40+m0l I la 
[twl I la+m*T6/50]*T s*Round[0.5*tOI I la[twl I la+m*T6/50]*40/T s]/40]+mbl I la[twl I la+m*T6/ 
50]*T s*n/40],{n, Round [tbl I la[twl I la+m*T6/50]*40/Ts]}],
Table[ O.ín.RoundtO.S^OIIIaltwllla+m^e/SOIMO/Ts]}],
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tOVb=Compile[{t}lT s*( 1 -Cos[w*t+2*Pi/3]*Dm)];
twVb=8/600;
dataVa=N[N[N[datalVb+maVa[twVa+T6]*Ts*Round[taVa[twVa+T6]*40/Ts]/40]+mbVa 




































































































dataix = Join[datala¡, datalbi, datallai, datallbi, datalllai, datalllbi,
datalVai, datalVbi, dataVai, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir4;
datai = Join[datalbi, datallai, datallbi, datalllai, datalllbi,
datalVai, datalVbi, dataVai, dataVbi, dataVIai, dataVlbi,datala2i]»ir41;
"dataix=«ir4";
datai=«ir41;
"ListPlot[dataix, PlotJoined -> True, GridLines -> Automatic, PlotRange -> {-40,40}, 
Frame->True]"








ListPlot[Fdatai, PlotJoined->True, GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{0,25}}, Frame->True, AxesLabel -> {,,n•fo,,,,,|l^ ,}]
-Graphics-
«G raphics' Graphics'
LogListPlot[Fd, PlotJoined->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,100},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> {Mn fo,,,,,|ir>]
-Graphics-
LogListPlot[Fd, PlotJoined->True,GridLines -> Automatic, PlotRange ->
{{0,1000},{1,0.00001}}, Frame->True, AxesLabel -> {"n fo’’."^"}]
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Anexo 5 Cálculo del contenido armónico de la corriente de entrada
-Graphics-
Distorsión Armónica Total 
THD4 = Sqrt[Sum[ (Fd[[n]])A2, {n, 2, 1000}]]
1.10202
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Reunir el Tribunal que subscriu, en el dia de la data, 
acof'ja d ’atorgar, per unanimitat, a aquesta Tesi Doctoral
d'En/ Na/ N’ ..................
la qualificació d .... ............................................................................... .
Valencia a..A ..d .*r..............................de 1 9 3 Í.
El Secretaria-
El Presidlent,
• »  - ■ ^
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